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Doktorska disertacija obravnava magnetni mikrosenzorski sistem za merjenje pomika, izdelan 
z mikrotuljavicami, ki so izvedene kot mikrotransformatorji. Primarna navitja 
mikrotransformatorjev so napajana z izmeničnim virom frekvence nekaj MHz in tokom v 
razredu mA; torej gre za induktivni sistem. Najprej so predstavljene sorodne induktivne 
rešitve za merjenje linearnega pomika, s poudarkom na integriranih izvedbah. Pregled 
razpoložljive literature je pokazal, da so integrirane mikrotuljavice v takšnih sistemih 
običajno izdelane z dodatnim postprocesiranjem integriranega vezja. Osredotočili smo se na 
prikaz izvedljivosti izdelave monolitnega integriranega mikrosistema za merjenje linearnega 
pomika z mikrotransformatorji, izvedenimi v notranjih metalnih plasteh integriranega vezja, 
izdelanega v popolnoma konvencionalnem 350-nanometrskem komercialnem CMOS 
mikrotehnološkem procesu hkrati s pripadajočimi vezji za obdelavo izhodnih signalov 
mikrotransformatorjev. Glavni prednosti takega sistema sta njegova cenovna učinkovitost 
zaradi enostavne izdelave ter odsotnosti potrebe po zunanjem generatorju polja, kot so denimo 
trajni magneti pri magnetnih (Hallovih) enkoderjih in svetlobni vir pri optičnih enkoderjih.  
Pripravili smo električno modelno vezje mikrotransformatorja. Za vključitev vpliva merilne 
letve, ki je uporabljena pri inkrementalnem merjenju pomika, tak model ne zadostuje. Vpliv 
merilne letve, postavljene nad mikrotransformator, smo modelirali z metodo končnih 
elementov. Pokazali smo vplive materialnih in geometrijskih lastnosti merilne letve na 
sekundarno inducirano napetost in ugotovili, da gre za kombinacijo amplitudne in fazne 
modulacije. Diferencialno izhodno napetost para mikrotransformatorjev kot funkcijo položaja 
merilne letve smo nadalje obravnavali v matematičnem oziroma visokonivojskem modelu v 
okolju Matlab/Simulink. S tem smo preučevali demodulacijske metode izmeničnega signala, 
moduliranega s položajem letve. Kot najenostavnejšo demodulacijsko metodo z ozirom na 
nadaljnjo integrirano realizacijo merilnega kanala smo izbrali sinhronsko demodulacijo. Ker 
tarče različnih lastnosti vnašajo v izhodno napetost mikrotransformatorja drugačne 
amplitudno-fazne karakteristike, sta minimalno popačenje izhodnega signala in z njim 
povezan optimalni fazni kot demodulacijskega mešalnega signala odvisna od specifičnih 
lastnosti tarče. Z opisano metodo lahko preučujemo ta odnos, s predstavljenimi modeli pa 
lahko tudi analiziramo vplive tarče in elementov elektronike merilnega kanala na nelinearnost 
pozicijskega signala. Predstavljeno metodologijo načrtovanja sistemov z mikrotransformatorji 
smo v praksi preizkusili na več mikrosistemih; v disertaciji je podrobneje predstavljen primer, 
xviii 
ki uporablja popolnoma diferencialen merilni kanal in mešalnik z Gilbertovo celico. Izdelani 
prototip mikrosistema smo karakterizirali: dosežena je bila občutljivost 0,99 V/mm pri 
bakreni tarči in približni oddaljenosti 200-250 µm med mikrosistemom in tarčo. Na podlagi 
ugotovitev, pridobljenih z modeliranjem in meritvami, nazadnje predlagamo izboljšan merilni 
kanal z boljšo ločljivostjo. 
 
Ključne besede: induktivni senzor; senzor na vrtinčne tokove; merjenje pomika; merjenje 




The dissertation discusses a magnetic microsensor system for displacement measurement 
comprising microcoils, which are realized as microtransformers. The primary windings of the 
microtransformers are excited with an AC source with a frequency of several MHz and a 
current of several mA, thus making the microsystem inductive. First, relevant inductive linear 
displacement measurement solutions found in the literature are introduced, focusing on 
integrated devices. The available literature has shown that the integrated microinductors in 
displacement measurement applications are commonly fabricated during additional post 
processing steps of the integrated circuit fabrication. We focus on the demonstration of the 
feasibility of a monolithic integrated microsystem for linear displacement measurement with 
microtransformers, produced in internal metal layers of an integrated circuit, and fabricated 
using a completely conventional 350-nanometer commercial microtechnological process, 
along with corresponding circuits for the processing of the microtransformers’ output signals. 
The major advantages of such system are its cost-effectiveness due to its straightforward 
fabrication and the absence of the need for an external field generator, such as permanent 
magnets at Hall Effect encoders and a light source at optical encoders. 
A model electric circuit of a microtransformer is presented. Such model is not sufficient to 
account for the effect of a measurement scale, which is used for the incremental displacement 
measurement. Therefore, the finite element method is used to model the effect of the 
measurement scale, placed over the microtransformer. The effects of material and geometric 
properties of the scale on the secondary induced voltage are demonstrated. The differential 
output voltage of a microtransformer pair was further analyzed as a mathematical or high-
level model in Matlab/Simulink environment, where the demodulation methods of the AC 
signal, modulated with the target position, were studied. It is shown that the signal is 
modulated by a combination of the amplitude and phase modulation. As the most 
straightforward demodulation method, synchronous demodulation was selected. Since the 
targets with different properties introduce different amplitude-phase characteristics into the 
microtransformers’ output voltage, the minimal distortion and the related optimal phase of the 
mixing signal used for the demodulation are dependent on the specific properties of the target. 
The described method allows for the investigation of this dependence, and the presented 
models enable the investigation of the effects of the measurement scale and the electronics 
comprising the measurement channel on the nonlinearity of the position signal. The described 
xx 
design methodology for microsystems comprising microtransformers was practically 
evaluated on multiple microsystems. The dissertation describes one microsystem in more 
detail, employing a fully-differential measurement channel and a mixer with a Gilbert cell. A 
prototype microsystem was fabricated, demonstrating the sensitivity of 0.99 V/mm with a 
copper target and approximate microsystem-target distance of 200-250 µm. Finally, based on 
findings provided by simulations and measurements, an improved measurement channel with 
better resolution is proposed.  
 
Keywords: inductive sensor; eddy-current sensor; displacement measurement; position 






Področje enkoderjev rotacijskega in linearnega položaja je bistvenega pomena za delovanje 
številnih električnih in mehanskih naprav. Enkoderje v grobem razdelimo na dve glavni 
skupini: magnetne in optične sisteme [1]. Obe izvedbi je mogoče izdelati v obliki monolitnega 
integriranega vezja: pri optičnih sistemih uporabljamo integrirane fotodiode [2], pri 
magnetnih pa izkoriščamo efekt magnetnega polja na nosilce naboja preko 
magnetorezistivnega ali Hallovega pojava [3], [4]. Zadnji so ugodni, ker jih je mogoče 
izdelati v nemodificiranih mikroelektronskih procesih [5]. 
Po drugi strani imajo Hallovi elementi tudi nekatere slabe lastnosti in velja, da je njihova 
tehnologija že dosegla svoj vrh. Glavna pomanjkljivost Hallovih elementov je v tem, da za 
zaznavanje položaja z njihovo pomočjo nujno potrebujemo vir zunanjega magnetnega polja 
[6]. Na podlagi prostorskih razlik v jakosti magnetnega polja pridobimo iskano informacijo o 
položaju opazovanega predmeta. Tudi pri optičnih senzorjih je podobno, saj za svoje 
delovanje potrebujejo zunanji vir svetlobe. Tipično je to LED element [7]. Cena trajnih 
magnetov na globalnem trgu je spremenljiva in odvisna od različnih geopolitičnih faktorjev 
[8], kar je za industrijo seveda neugodno, pri optičnih senzorjih pa je težava v tem, da vira 
svetlobe v preprosto integrirano vezje, izdelano v cenovno učinkovitem mikrotehnološkem 
procesu, ni mogoče enostavno integrirati.  
V splošnem so integrirani senzorji, izdelani kot namenska integrirana vezja (ASIC), v 
industrijskih aplikacijah zelo iskani: možnost integracije senzorskih struktur skupaj z 
integriranim vezjem za obdelavo njihovih izhodnih signalov prinese veliko enostavnost 
uporabe, zmanjšanje velikosti in porabe sistema, predvsem pa zelo ugodno vpliva tudi na 
enega od najpomembnejših vidikov, ki je cenovna učinkovitost. Zato industrija išče nove 
tehnologije na področju integriranih enkoderjev položaja.  
Ena od takšnih tehnologij je integriran induktivni senzor položaja, ki ga lahko uvrstimo v 
podskupino magnetnih sistemov, saj električna indukcija temelji na delovanju magnetnega 
polja. Ta princip merjenja je že dalj časa močno uveljavljen v neintegriranih izvedbah kot 
diferencialni transformator [9] ali senzor na vrtinčne tokove. Sestavljajo ga ena ali več 
vzbujalnih tuljav in ena ali več sprejemnih (merilnih) tuljav. Na magnetni sklop med 
sprejemnim in vzbujalnim sistemom tuljavic vpliva medsebojni položaj tuljavic in merjenca. 
Izziv predstavlja integrirana izvedba tovrstnih sistemov, saj je potrebno na integriranem vezju 
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izdelati navitja z visoko induktivnostjo. Na sklop med integriranimi tuljavami vpliva merjenec 
zunaj integriranega vezja, ki je navadno rastrska letev oziroma obroč s periodično 
spremenljivo magnetno upornostjo (reluktanco).  
Potrebno pa se je zavedati omejitev v jakosti magnetnega polja, ki jih je še mogoče ustvariti z 
integriranimi mikrotuljavicami. Te omejitve so predvsem v tokovni zmogljivosti povezav v 
plasteh integriranega vezja, v njihovem joulskem segrevanju v povezavi s temperaturno 
stabilnostjo integriranega vezja, in v porabi električne energije, ki jo bo zahteval opisan način 
vzbujanja [10], ter seveda tudi v toku, ki ga lahko ob znani (relativno veliki) upornosti takšne 
integrirane tuljave ustvarimo z integriranimi komponentami, pri čemer smo omejeni z 
napajalno napetostjo. Vprašanje je torej, ali je z interno generiranim magnetnim poljem in 
ustrezno izbiro geometrij tuljav ter njihovega vzbujanja, na drugi strani pa s primerno zasnovo 
vezja, ki bo ojačevalo, demoduliralo in obdelovalo izhodne signale mikrotuljavic, mogoče 
doseči zadostno občutljivost, ločljivost, dimenzije, energijsko porabo in ceno senzorskega 
sistema, da bi zadostilo ciljem industrijskih aplikacij. Nekaj vidikov takega sistema s 
prednostmi in omejitvami, ki jih prinaša, obravnava to delo. 
 
1.1 Razdelitev dela 
V drugem poglavju disertacije najprej analiziramo obstoječe prispevke področja induktivnih 
senzorjev pomika z mikrotuljavicami, tako v znanstveni literaturi kot tudi med patenti in 
vloženimi patentnimi prijavami. V tretjem poglavju predstavimo zasnovo ter modeliranje 
njihovega delovanja in raziščemo, kakšni so parametri elementov senzorja, ki omejujejo 
ločljivost in točnost končnega merilnega sistema. V četrtem poglavju predstavimo zasnovo ter 
korake načrtovanja prototipnih integriranih vezij, ki vsebujejo sistem vzbujalnih in 
sprejemnih tuljavic, ter elektronsko vezje, ki na podlagi signalov, induciranih v sprejemnih 
tuljavicah, generira kvadraturne signale enkoderjev položaja. Nato predstavimo rezultate 
meritev, izvedenih na prototipnih vezjih in izpostavimo njihove prednosti in slabosti. V petem 
poglavju končamo s predstavitvijo optimalnejše izvedbe mikrosistema, do katere smo prišli z 
opisanim razvojno-raziskovalnim delom, ter sklenemo s predstavitvijo izvirnih prispevkov 
dela k znanosti. 
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2 Pregled znanstvenega področja 
Pri magnetnih senzorjih je zanimivo, da merjenje samega magnetnega polja velikokrat ni 
končni cilj njihove uporabe. Običajno so le posredniki pri meritvi neke druge fizikalne 
količine, podatke o njeni velikosti pa pridobimo iz meritev sprememb ali motenj magnetnega 
polja [1]. Tako magnetne senzorske sisteme srečamo na številnih področjih tehnologije, 
denimo za brezkontaktno merjenje električnega toka, linearnega pomika in zasuka, sile in 
tlaka [2].  
Magnetne senzorje bi lahko razdelili na dve veliki skupini: magnetostatične senzorje, kjer so 
viri magnetnega polja časovno dokaj konstantni. To so denimo magnetizirane letve ali pa 
zemeljsko magnetno polje. Sem uvrščamo naprave, kot so Hallovi elementi, 
magnetorezistivni senzorji, fluxgate senzorji ipd. Druga velika skupina pa so induktivni 
senzorji, kjer merimo izmenično magnetno polje, ki se pod vplivom prostora oziroma 
elementov v prostoru, ki so predmet zaznavanja, lahko spreminja, te spremembe pa zaznava 
detektor magnetnega polja. Eden izmed najosnovnejših elementov, ki zadošča temu opisu, je 
tuljava, v okolici katere se giblje tarča. Če se magnetni pretok skozi zanke tuljave spremeni, 
se v njej inducira napetost, sorazmerna spremembi magnetnega pretoka: 
푈푖푛푑 = − 푑휙푑푡 . (1) 
Če je magnetno polje harmonične narave z amplitudo B in frekvenco f, indukcija poteka 
neprestano. Torej v zanki površine A, izpostavljeni takšnemu (homogenemu) polju, obstaja 
trajna izmenična napetost s konstantno amplitudo [11] 
|푈푖푛푑| = 2휋푓퐵퐴. (2) 
in 90-stopinjskim faznim zamikom glede na vzbujalno magnetno polje. Če v magnetno polje 
postavimo nek prevoden ali feromagneten predmet, se razporeditev magnetnega polja 
spremeni, kar se odraža v spremembi amplitude (in faze) induciranega signala v tuljavi. 
Osnovno magnetno polje lahko generira druga tuljava. Pomembna enačba, ki je uporabna v 
vsakem primeru, kadar je v magnetnem senzorskem sistemu prisotnih več tuljav, še zlasti pa, 
če je magnetno polje generirano induktivno, je posplošitev enačbe za inducirano napetost v 
tuljavi, ki je posledica toka v drugih tuljavah. V sistemu k tuljav je inducirana napetost v m-ti 
tuljavi 
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푈푚 = ℐ 퐿푚,푛 푑푖푛푑푡
푘
푛=1 . (3) 
,m nL  je medsebojna induktivnost med m-to in n-to tuljavo. ,m mL  je lastna induktivnost m-te 
tuljave. 
Pri drugem načinu delovanja induktivnega senzorja tuljava nastopa kot element oscilatorskega 
nihajnega kroga. Ko se ji približa tarča, se njena induktivnost spremeni, to pa pomeni tudi 
spremembo resonančne frekvence nihajnega kroga. Torej je v takšnem sistemu izhodna 
količina frekvenca.  
2.1 Diferencialni transformator 
Diferencialni senzor ni senzor magnetnega polja v pravem pomenu besede, vendar pa je prav 
tako senzor pomika, ki deluje na principu elektromagnetne indukcije. Gre za transformator s 
primarnim in z dvema sekundarnima navitjema, ki ima gibljivo jedro. Slednje predstavlja 
merjenec oziroma je z njim mehansko povezano. Primarno navitje (A) je vzbujano z 
izmeničnim tokom. Glede na položaj jedra se spreminja magnetni sklop med primarnim in 
sekundarnima (B) navitjema, zato se ob premikanju jedra iz središčnega položaja spremeni 
tudi porazdelitev inducirane napetosti med navzkriž spojenima sekundarnima navitjema, 
njena faza pa je odvisna od smeri odmika jedra. Zaradi takšnega načina vezave navitij na 
izhodnih sponkah v ničelni legi dobimo ničelno napetost. 
 
Slika 1: linearni diferencialni transformator (LVDT) [12]. 
Deloma integrirani senzorji, delujoči na osnovi opisanega načela, so že v proizvodnji 
(podjetje POSIC). Takšni senzorji zaznavajo tako feromagnetne kot neferomagnetne 
materiale, s to razliko, da je odziv za prve po fazi nasproten od odziva pri drugih 
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(feromagnetiki zgostijo magnetno polje, medtem ko se pri neferomagnetnih prevodnikih 
jakost magnetnega polja zmanjša zaradi vrtinčnih tokov, ki negativno prispevajo k 
rezultančnemu magnetnem polju [5]. 
Omenimo še, da poleg linearne izvedbe diferencialnih transformatorjev (LVDT – linear 
variable differential transformer) poznamo tudi rotacijske (RVDT) za merjenje zasuka.  
2.2 Pregled stanja področja induktivnih enkoderjev položaja 
Področje induktivnih enkoderjev položaja v zadnjem času uživa zanimanje industrije, ki se 
zaveda prednosti tovrstnih senzorjev. Našli smo nekaj patentov ([13]–[17]) z omenjenega 
področja. Tudi v zbirkah znanstvenih člankov lahko najdemo številne prispevke, ki govorijo o 
modeliranju in načrtovanju integriranih mikrotuljavic v drugačnih aplikacijah, kot so denimo 
mikrovalovna integrirana vezja [18], [19] in brezžični prenos moči [20]. Viri poročajo o 
uporabi integriranih mikrotuljavic v Hallovih senzorjih za generiranje statičnega referenčnega 
magnetnega polja [4]. Mikrotuljavice najdemo tudi v aplikacijah jedrske magnetne resonance 
[21]. 
2.2.1 Izvedbe senzorjev 
Pri enkoderjih položaja je poznan princip InductoSyn, kjer gre za spreminjanje sklopa med 
meandriranima vodnikoma, ki delujeta kot tuljavi. Sistem je prikazan na sliki 2. Prvo navitje 
(W1) je vzbujalno. Skozenj teče izmenični tok in je fiksno. Inducirana napetost V2 v drugem 
gibljivem navitju W2 je odvisna od medsebojne lege navitij [22]. 
 
Slika 2: delovanje sistema InductoSyn (po [22]). 
Če sta tuljavi poravnani tako, kot prikazuje slika 1, je magnetni sklop med njima največji. Če 
dodamo še eno sprejemno tuljavo, ki je od prve zamaknjena za četrtino periode meandrov, je 
mogoče iz predznaka fazne razlike med napetostma obeh sprejemnih tuljav določiti smer 
gibanja. Ta princip ti. kvadraturnih signalov, je univerzalno prisoten na področju enkoderjev 
položaja [23]. InductoSyn se večinoma uporablja v izvedbah, ki so velike v primerjavi z 
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običajnimi dimenzijami integriranih vezij. Članka [22] in [24] opisujeta eksperimentalno 
izvedbo opisanega senzorja v tankoplastnih tehnologijah, kar je že blizu integriranega vezja. S 
študijami delovanja tovrstnih sistemov pridobimo ideje, ki bi pomagale pri mikroelektronski 
izvedbi induktivnih senzorjev.  
V članku [25] poročajo o izdelavi mikromagnetnega senzorja za merjenje zemeljskega 
magnetnega polja, zasnovanega na načelu »fluxgate«. Gre za izkoriščanje pojava histereze 
magnetnega jedra: čas, potreben za dosego nasičenja jedra, je odvisen od jakosti zunanjega 
magnetnega polja. Tuljavice, potrebne za meritev dogajanja v jedru prek inducirane napetosti, 
so prav tako integrirane in izdelane v konvencionalnem mikroelektronskem procesu, jedro pa 
je dodano naknadno med postprocesiranjem integriranega vezja. Članek je zanimiv, ker 
opisuje izdelavo tako tuljavice kot elektronike za obdelavo senzorskih signalov (front-end) na 
enem integriranem vezju. 
Patenta [13] in [14] opisujeta sistem za inkrementalno merjenje pomika in zasuka, ki deluje na 
osnovi diferencialnega transformatorja. Sklop med primarnim in sekundarnim navitjem je 
odvisen od položaja jedra, sekundarni navitji pa sta vezani zaporedno z obrnjeno polariteto, 
tako da je v srednji legi jedra izhodna napetost ničelna [9]. Ko se jedro premakne, dobimo 
odziv, kot prikazuje slika 3. Faza inducirane izmenične napetosti v sekundarju je odvisna od 
smeri premika jedra, amplituda pa je linearno odvisna od premika.  
 
Slika 3: delovanje diferencialnega transformatorja. 
Jedro v opisanem sistemu predstavlja merilna letev s fiksno periodo, kot je prikazano na sliki 
4. Perioda je enaka dvakratniku širine ene sprejemne tuljavice. Prvi diferencialni par 
sekundarja predstavljata tuljavici 1 in 3, drugega pa tuljavici 2 in 4, ki sta izdelani v metalnih 
plasteh mikroelektronskega procesa. Para sta zamaknjena za četrtino periode traku (90°), da 
zagotovimo kvadraturna signala. Če je magnetno polje, ki ga objemata obe tuljavici para, 
enako, je izhodni signal iz diferencialnega para tuljav ničeln.  
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Slika 4: sistem za merjenje linearnega pomika z mikrotuljavicami. Prikazana sta izhodna signala SIN in 
COS, ti. kvadraturna signala, medsebojno zamaknjena za 90° (četrtino periode). 
Razložimo pomen kvadraturnih signalov. Zamik senzorjev za četrtino periode (tj. 90°, da 
signala nato predstavljata sinus in kosinus) omogoča, da z izvedbo funkcije arkus tangens na 
signalih obeh senzorjev dobimo linearno informacijo o poziciji x, iz predznaka faznega 
zamika med signaloma (tj. ali ima pozicijska funkcija pozitivni ali negativni naklon) pa 
dobimo tudi informacijo o smeri gibanja, kot prikazuje slika 5. Velja enačba, kjer je x linearna 
pozicija, P pa perioda tarče (skupna širina polnega in praznega polja): 
푥 = arctan
⎝⎜
⎜⎛sin 2휋푃 푥cos 2휋푃 푥⎠⎟
⎟⎞. (4) 
 










Sistem deluje tako s feromagnetnimi kot tudi s prevodnimi tarčami, le da je predznak odziva 
za slednje drugačen. Feromagnetik ima lastnost, da koncentrira magnetno polje, zato se 
magnetni sklop med vzbujalno tuljavico in tisto sprejemno tuljavico, ki je bliže 
feromagnetiku, poveča. Inducirana napetost v tej tuljavi naraste in izhod diferencialnega para 
se premakne iz ničelne točke. Če je tarča prevodna, ne pa feromagnetna, je odziv obraten; na 
tisti strani para, kjer je prevodni predmet, se odziv zmanjša, saj zaradi vrtinčnih tokov, ki se 
inducirajo v prevodniku, tam jakost magnetnega polja oslabi. Tako pri takšnem sistemu nismo 
več omejeni z izbiro vrste traku. V industrijskem okolju je uporaba neferomagnetnih trakov 
primernejša, saj so pogosto prisotni razni drobci magnetnih nečistoč (opilki), ki bi jih 
feromagnetni trak pritegnil nase, kar bi lahko poslabšalo delovanje sistema. 
Senzorji opisanega sistema ([13], [14], [26]) temeljijo na integriranem vezju, v katerem je 
integrirana tudi sekundarna tuljavica, medtem ko je vzbujalna tuljavica izdelana kot dodatna 
kovinska plast na vrhu integriranega vezja. Za to so očitno potrebne modifikacije procesa. 
Skupna debelina senzorskega integriranega vezja in merilnega traku je manjša kot 1 mm. 
Njihova točnost in najvišja hitrost gibanja merjenca sta močno odvisni od razdalje med 
senzorjem in merilnim trakom. Diferencialni način delovanja (dve tuljavici) zaradi majhnosti 
senzorja izničuje motnje, ki so posledica zunanjega magnetnega polja. Poleg tega imunost na 
motnje v industrijskem okolju zagotavlja tudi dokaj visoka frekvenca delovanja (nekaj MHz). 
Ker je izhod senzorja diferencialen, bo imel izhodni signal vrednost enako nič, kadarkoli bo 
magnetni pretok skozi obe sprejemni tuljavici enak. Če je perioda opazovanega predmeta 
velika v primerjavi z velikostjo senzorja, ta lastnost onemogoča zaznavanje prisotnosti ali 
odsotnosti predmeta. Kot navaja patent [13], to rešujejo s postavitvijo fiksne tarče (košček 
feromagnetika) pred eno od tuljavic para. Tedaj je odziv diferencialnega para zaradi 
enostransko povečanega sklopa med tuljavama tudi v odsotnosti letve za znano vrednost 
različen od nič. Težava takšnega sistema naj bi bil kapacitivni presluh med vzbujalno in 
sprejemnimi tuljavicami, ki je pri uporabljenih frekvencah in dimenzijah zlahka višji od 
želenega induktivno prenesenega signala. Postopek zmanjšanja neželenega kapacitivnega 
presluha opisuje patent [17]: v integriranem vezju so med vzbujalno in sprejemno tuljavico 
dodani koščki metalnih plasti, povezanih na analogno maso.  
Podoben princip delovanja je predstavljen v patentu [16], ki za enakomernejšo porazdelitev 
magnetnega polja v ravnini tuljavic dodaja kompenzacijsko navitje. Za zmanjšanje 
višjeharmonskih komponent izhodnega signala kot posledice gibanja merilne letve, predlaga 
spremembo širine tuljavice za nek korekcijski faktor. 
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Slika 5: delovanje senzorja izvedbe induktivnega senzorja po patentu [15]. 
V sorodnem patentu [15] je za dosego diferencialnega delovanja uporabljena negativno 
zrcaljena merilna letev, skupaj z zvitjem sprejemnih tuljavic (R0 – R3) v zanko (osmico), kot 
kaže slika 5. Vzbujalno navitje je označeno z E, kompenzacijski pa z K. Ti senzorji so 
izdelani v večplastnih tehnologijah. 
Podjetje AMO, ki je nosilec omenjenih patentov [16] in [15], navaja, da so merilne letve 
oziroma obroči izdelani iz nerjavečega jekla, z rastri od 500 – 3000 µm. Pri najmanjšem 
rastru dosežemo merilno natančnost dolžine ± 15 µm/m, ki jo lahko z matematičnimi 
popravki zmanjšamo do ± 3 µm/m. 
Senzorji, delujoči na osnovi vrtinčnih tokov, so pogosto uporabljani. Sadler in Ahn [27] 
poročata o strukturi za detektiranje razpok, zgrajeni iz dveh tuljavic na steklenem substratu in 
jedrom iz materiala z visoko magnetno permeabilnostjo – permalloya. Weiwen idr. [28] 
poročajo o neintegrirani izvedbi senzorjev pomika na osnovi vrtinčnih tokov, ki uporabljajo 
majhne planarne diferencialne tuljavice, vezane v oscilatorska vezja, ki podatek o pomiku 
strukturirane tarče dajejo v frekvenčnem in faznem prostoru. Literatura navaja, da je senzorje, 
delujoče na osnovi vrtinčnih tokov, mogoče uporabljati tudi za meritve v nanometrskem 
velikostnem razredu [29]. 
Članka [30] in [31] poročata o izvedbi senzorja bližine (torej brez kvadraturnih izhodov), ki 
deluje na principu oscilatorja: tuljavica je vezana v oscilator, kateremu se s spreminjanjem 
oddaljenosti tarče spreminja nihajna frekvenca. V članku [31] je tuljavica v celoti integrirana, 
skupaj z oscilatorskim vezjem. V preglednem članku Popović idr. [32] predvidevajo nadaljnjo 
miniaturizacijo induktivnih senzorjev. Nadaljnje raziskave namenskih integriranih vezij 
(ASIC – Application Specific Integrated Circuit) intenzivno potekajo. 
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Potrebno je poudariti, da mora imeti tuljavica v takšni vezavi visoko kvaliteto, kar pomeni 
majhno število ovojev in veliko širino povezave. Iz tega razloga so integrirana navitja z 
visokimi upornostmi in nizkimi kvalitetami za takšno izvedbo manj primerna. Mogoče pa bi 
bilo uporabiti oscilator z transformatorjem, t.i. »blocking oscillator« [33], tako da bi za 
zagotavljanje pozitivnega povratnega sklopa in Barkhausenovega pogoja osciliranja uporabili 
obe navitji mikrotransformatorja (L1 in L2), kot je prikazano na sliki 6. 
 
Slika 6: oscilator s transformatorjem po [33]. 
 
Doslej smo opisovali zgradbo merilnih sistemov na primeru merjenja pomika. Če bi tuljavice 
postavili v krožno strukturo, bi lahko s primernim kombiniranjem njihovih izhodnih signalov 
merili tudi zasuk. Princip tovrstnega merjenja zasuka je splošno znan in opisan denimo v [34], 
eno od izvedb, ki bi jo bilo mogoče realizirati z induktivnimi senzorji, pa predstavljamo tukaj. 
Sprejemne (sekundarne) tuljavice so krožno razporejene ob obodu primarne tuljavice. Velja 
rotacijska simetrija, kar v postopku izračuna, kot ga navajata enačbi za sinusni in kosinusni 
signal, izniči tudi neželeno sofazno komponento. Pozicija vrteče se tarče, nameščene nad 
sredino strukture, je zopet dana z arkus tangensom, izvedenim nad kosinusnim in sinusnim 




sin 휑 = (푈퐴1 + 푈퐵1 + 푈퐶1 + 푈퐷1) −                 (푈퐴3 + 푈퐵3 + 푈퐶3 + 푈퐷3)  
 
cos 휑 = (푈퐴4 + 푈퐵4 + 푈퐶4 + 푈퐷4) −                  (푈퐴2 + 푈퐵2 + 푈퐶2 + 푈퐷2  
Slika 7: ideja realizacije rotacijskega induktivnega enkoderja. 
Pri rotacijskih enkoderjih pogosto najdemo še eno sled z mnogo daljšo periodo, katero 
opazujemo z dodatnim elementom, ki se proži ob precej daljšem pomiku, kot inkrementalna 
signala. Pri rotacijskih enkoderjih ta prehod navadno želimo ob zasuku za polni kot. To je ti. 
referenčni signal (pogosto označen s črko Z, medtem ko sta sinusni in kosinusni signal 
označena z A in B).  
2.2.2 Modeliranje 
O zasnovi in modeliranju integriranih mikrotuljavic obstaja mnogo literature. Nekaj splošnih 
napotkov o načrtovanju najdemo že v splošnih delih o načrtovanju mikroeletronskih vezij 
[10], večina literature pa prihaja s področja načrtovanja radiofrekvenčnih (RF) integriranih 
vezij, kjer so tuljave bistveni gradnik oscilatorjev, filtrov in drugih podvezij, običajno v GHz 
področju. Tipični model tuljave, ki je uporabljan na tem področju, je prikazan na sliki 8. 
 
Slika 8: tipičen model integrirane tuljave, kot se uporablja v mikroelektronskih RF vezjih. 
Izsledki raziskovalne skupine Laboratorija za mikroelektroniko, nanašajoči se na računalniško 
modeliranje tuljavic za generiranje referenčnega enosmernega magnetnega polja Hallovega 
elementa, so opisani v [4], [35]. 
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Obstajajo različne metode [18], [19] za izračun analitičnih aproksimacij induktivnosti 
mikrotuljavic. V članku [20] najdemo tudi metodo za analitičen izračun medsebojne 
induktivnosti med dvema tuljavicama.  
Analitični pristop k modeliranju in načrtovanju tuljavic je pomemben za razumevanje 
prisotnih električnih pojavov, vendar so rezultati uporabe računalniških metod mnogo 
zanesljivejši, ker omogočajo obravnavo kompleksnejših struktur in pojavov. Pri analizi 
planarnih integriranih induktivnih struktur so v uporabi različna orodja [36], ki ovrednotijo 
njihovo delovanje, parazitne kapacitivnosti in frekvenčno odvisen potek induktivnosti in 
kapacitivnosti. Nekatera orodja so že integrirana v programska okolja za načrtovanje 
integriranih vezij (Cadence QRC [37]), druga pa so namenjena samostojnemu delu (Agilent 
ADS [38], ASITIC [39], Ansys Q3D Extractor [40]). 
Uporaben model obravnavanega senzorja pa zahteva premik iz planarnega prostora, v katerem 
delujejo zgornji simulatorji, v popoln tridimenzionalni prostor. Brez tega smo omejeni na 
simulacije sklopa brez prisotnosti tarče in na analizo kapacitivnih presluhov med tuljavicami, 
kar je sicer prav tako pomemben del razvoja senzorjev. Kadar želimo analizirati vpliv 
oblikovanosti merilne letve, njenega materiala ali njene oddaljenosti od senzorja, moramo 
uporabiti prave tridimenzionalne simulacijske metode, kar pa je zaradi velikega razmerja med 
debelino plasti mikroelektronskega procesa in ploskovnimi dimenzijami senzorja časovno 
zelo potratno, vsaj če uporabljamo najbolj razširjeno metodo končnih elementov [41]. Za 
tovrstne simulacije so primerna programska orodja, kot so npr. Comsol Multiphysics ([35], 
[42], [43]) in Ansys Maxwell [44]. 
2.2.3 Procesiranje signalov 
2.2.3.1 Demodulacija 
V primeru induktivnega enkoderja je visokofrekvenčni signal, ki prenaša informacijo o 
položaju, amplitudno moduliran glede na lokacijo senzorja. V obstoječih patentih [14] in [15] 
sistem demodulacije signala ni podrobneje razdelan. Iz [14] je razvidno, da gre za homodinski 
princip, saj se signal meša s signalom enake frekvence, ki je pripeljan direktno iz lokalnega 
oscilatorja. Ta princip bi bilo mogoče nadgraditi z uporabo kompleksnejših detekcijskih vezij 
s področja radijskih komunikacij, kot sta superheterodinski sprejemnik ali kvadraturni 
mešalnik [45], [46].  
V članku [47] poročajo o vezju ASIC za procesiranje izhodnih signalov makroskopskega 
integriranega senzorja, ki ima izhod v frekvenčnem prostoru. Rahal idr. poročata [48], [49] o 
13 
prototipnem vezju ASIC za sinhronsko demodulacijo v induktivnem senzorju pomika. Nabavi 
idr. poročajo o podobnem sinhronskem demodulatorju, ki ratiometrično dekodira pozicijo 
[50], [51]. O zanimivi rešitvi s področja optičnih enkoderjev poroča članek [52], kjer je 
razmerje signal-šum povečano z zasukom senzorja glede na merilno letev in uporabo 
nonijskega principa.  
2.2.3.2 Interpolacija 
Čeprav se disertacija ne ukvarja z interpolatorskim vezjem, pa si vseeno zelo na kratko 
oglejmo princip interpolacije, saj je za razvoj enkoderja neobhodno potrebno tudi 
razumevanje ciljne aplikacije. 
Eden od standardnih analognih izhodov enkoderjev položaja je definiran tako, da se izhodna 
enosmerna napetost v odvisnosti od položaja senzorja giblje v območju 1 Vpp (medvršne 
napetosti). Takšen standard je v uporabi pri različnih tipih enkoderjev, kot so npr. optični [53] 
in magnetni [54]. Omenjeni signal vodimo v posebno interpolatorsko vezje, ki je pri nekaterih 
izvedbah že vključeno v sam enkoder. Interpolatorska vezja uporabljajo kombinacijo 
analognega in digitalnega procesiranja [52]. Analogen pozicijski signal je pretvorjen v 
digitalne signale, ki se preklopijo, ko tarča prepotuje določeno razdaljo. Posebej so razširjena 
digitalna vezja CORDIC ([55], [56]), ki računajo prej opisano funkcijo arkus tangens, 
obstajajo pa tudi različni novi principi obdelave [23].  
Zaradi lastnosti funkcije arkus tangens je jasno, da moramo pri takšnem sistemu zagotoviti 
konstantno razmerje amplitud analognih kvadraturnih vhodnih signalov. Pri tem si lahko 
pomagamo z ročnim doravnavanjem (»trimming/trimanje«, tipično gre za ojačevalnike z 
nastavljivim ojačenjem in/ali ničelno napetostjo (offset), mogoča pa je tudi uporaba vezja za 
samodejno uravnavanje ojačenja (AGC – automated gain control). 
2.3 Metodologija in cilji dela 
Doktorska disertacija v pretežni meri obravnava modeliranje samih senzorskih elementov, ki 
so realizirani kot mikrotransformatorji. Modelirani so na več nivojih: za prve aproksimacije 
dimenzij so uporabljeni analitični modeli, nato pa smo prešli na modeliranje z metodo 
končnih elementov (okolje Comsol v 2,5 in 3 dimenzijah), kjer dobimo modulacijske 
karakteristike vpliva tarče na mikrotransformator v frekvenčnem prostoru. Rezultati teh 
modelov so preneseni v časovni prostor, kjer z visokonivojskimi modeli (okolje 
Matlab/Simulink) preučujemo demodulacijske metode in sistemski nivo načrtovanja 
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merilnega kanala. Za pripravo fizičnega modela mikrostrukture (RLC vezje) iz sestavnice 
mask integriranega vezja smo uporabljali okolje Ansys Q3D Extractor. Ti modeli so preneseni 
v jezik za funkcionalno simulacijo Verilog-A, ki je vključen v nizkonivojski (tranzistorski) 
model integriranega vezja. Sama integrirana vezja so načrtovana z orodji Cadence Analog 
Environment in HSPICE / Sen, njihove sestavnice mask pa v okoljih Cadence Virtuoso 
Layout XL in MAGIC.  
Prototipna integrirana vezja so izdelana v 350 nm BiCMOS komercialnem procesu s 4 
metalnimi nivoji. 
Glavni cilj, ki smo ga zasledovali v delu, je demonstrirati možnost izdelave v celoti 
integriranega enkoderja linearnega položaja izključno z uporabo nemodificiranega 
nizkocenovnega industrijskega (Bi)CMOS mikrotehnološkega procesa, ki bo deloval s 
pasivno merilno letvijo. Naš namen je predstaviti različne vidike, ki definirajo postopek 
načrtovanja in parametre delovanja opisanih enkoderjev, ter na predstavljeni osnovi omogočiti 
nadaljnji razvoj tovrstnih integriranih vezij, ki jih bomo lahko tako dodobra prilagodili 
zahtevam bodočih aplikacij. 
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3 Zasnova in modeliranje mikrosistema 
3.1 Osnovni parametri 
Obravnavali bomo sistem za merjenje linearnega pomika. Informacija o položaju bo dana z 
merilno letvijo, bodisi iz feromagnetnega (npr. elektropločevina) ali neferomagnetnega (npr. 
baker) materiala. Letev bo periodično kodirana na način »polno-prazno« polje, torej eno 
kovinsko polje in eno izolativno (zrak/umetna masa) s fiksnim rastrom. Razmerje med polnim 
in praznim poljem naj bo 1:1. 
Na integriranem vezju se bodo nahajale integrirane tuljavice in pripadajoča integrirana vezja 
za obdelavo in generiranje vhodnih in izhodnih signalov. Kako pristopiti k načrtovanju 
sistema? Opravimo nekaj razmislekov. 
1. Za inducirano napetost v tuljavi velja sorazmernost  
 ,indU NfBA∝  
kjer je N število ovojev, f frekvenca vzbujanja, B jakost magnetnega polja, ki ga 
generira vzbujalna tuljavica, in A površina tuljave, zato v splošnem želimo, da so ti 
parametri čim večji. 
2. Iz enačbe za magnetno polje vzdolž sredinske osi okrogle tokovne zanke polmera r, s 
številom ovojev N, po katerih teče tok I: 
lahko ugotovimo, da ob znani oddaljenosti tarče z obstaja nek polmer tuljavice, ki 
generira maksimalno magnetno polje na tej razdalji do tarče. (Enačbo (5) za polje 
v osi tokovne zanke je mogoče preoblikovati, da velja tudi za kvadratne oziroma 
pravokotne tuljave.) 
3. S številom ovojev narašča tudi upornost tuljave, ki zaradi tankosti metalnih linij v 
integriranem vezju nikakor ni majhna in hitro doseže več kΩ, kar lahko prinese težave 
s šumom, saj velja enačba za spektralno gostoto moči termičnega šuma upora v 















4 , n Bv k TR=  (6) 
kjer je Bk  Boltzmannova konstanta, T  temperatura upora v kelvinih in R  upornost. 
Za kiloohmski upor znaša pri 27°C spektralna gostota 4,07   nV / Hz , kar je že 
približno polovica spektralne šumne močnostne gostote preproste izvedbe CMOS 
operacijskega ojačevalnika pri 1 MHz. 
4. Iz mehanskih razlogov in zaradi enostavnejše interpolacije želimo, da je raster merilne 
letve »okroglo število« – odločimo se za večkratnik 0,25 mm (0,50 mm, 0,75 mm, 
1,00 mm). 
5. Uporabimo dva identična kanala, zamaknjena za četrtino periode, da dobimo 
kvadraturna izhoda. 
6.  Želimo kar najbolj zmanjšati kapacitivni presluh med vzbujalno in sprejemno 
tuljavico. 
7. Izbran proces načrtovanja sestavnice mask (layout) z orodjem MAGIC oziroma 
Cadence Virtuoso Layout je bistveno enostavnejši, če se odločimo za tuljave 
pravokotne oblike, ti. Manhattan tehniko. To pomeni, da so vse linije in oblike na čipu 
pravokotne oblike, paralelne robovom integriranega vezja. Predvsem je enostavnejše 
dimenzijsko skaliranje tuljavic, pa tudi dragoceni prostor na silicijevi rezini je 
bistveno bolje izkoriščen, saj bi med krožnimi strukturami ostajalo več praznega 
neuporabnega prostora.  
8. Zaradi dostopnosti, nizke cene procesiranja, nezapletenosti, dobre razpoložljivosti 
načrtovalskih ogrodij in relativne enostavnosti načrtovanja (majhni tokovi puščanja 
MOS tranzistorjev) se odločimo za uporabo 350-nanometrske tehnologije s 4 
metalnimi in 2 polisilicijevimi plastmi. Napajalna napetost testnih integriranih vezij 
naj bo 5 V.  
Obstajata dve osnovni možnosti izvedbe integriranega diferencialnega transformatorja, 








Sekundar 1 Sekundar 2
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Slika 9: dva možna koncepta realizacije integriranih mikrotuljavic za detekcijo položaja tarče. 
 
Na desni sliki je uporabljena ena tuljavica za vzbujanje dveh primarnih, kar ustreza 
konvencionalnemu diferencialnemu transformatorju, medtem ko sta na levi sliki pravzaprav 
uporabljena dva transformatorja; vsak od njiju ima svoje lastno vzbujalno navitje, ki ju 
vežemo vzporedno. Pri naših eksperimentih smo se odločili za slednjo možnost, saj smo s tem 
lažje zagotavljali simetrijo med pozitivno in negativno verigo mikrotransformatorjev. 
3.2 Analitično modeliranje  
Nakazali smo, da obstaja neko optimalno razmerje med dimenzijami tuljavice in razdaljo med 
tarčo in točko, v kateri določamo polje. Kot kriterij si izberemo absolutno vrednost gostote 
magnetnega pretoka Bz v smeri z, vzporedni osi tuljave, na oddaljenosti tarče. Situacijo 
prikazuje slika 10.  
 
Slika 10: k izpeljavi enačbe za |B z |. 
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3.2.1 Izpeljava enačbe za magnetno polje v osi pravokotnih tokovnih zank 
Izhajamo iz enačbe Biot-Savartovega zakona [11] za magnetno polje sklenjene tokovne 
konture L s tokom I v splošni točki, podani s krajevnim vektorjem : 
푩(풓) = 휇04휋 ⋠ 퐼 푑풍 × 풓|풓|3퐿 . (7) 
Z vstavitvijo pravilnih mej dobimo izraz za gostoto magnetnega polja v osi pravokotne 
tokovne zanke (z je oddaljenost vzdolž osi), ki predstavlja en ovoj navitja vzbujalne 
integrirane mikrotuljavice: 




(푧2 + 푎24 ) √푧2 + 푎22
+ 푏2





a in b predstavljata širino in višino tuljavice, I pa vzbujalni tok. Skupno polje tuljavice iz N 
ovojev nato dobimo s seštevanjem prispevkov posameznih ovojev: 







3.2.2 Določitev optimalne velikosti tuljavice 
Kot kriterij bomo vzeli intenziteto razširjanja magnetnega polja v prostor; torej, zanimalo nas 
bo, pri kakšni obliki pravokotne mikrotuljavice bomo imeli najmočnejše polje v relativno 
veliki oddaljenosti od nje, saj bo tam stala tarča, ki bo morala zmotiti to polje. Ker se silnice 
magnetnega polja obravnavane tuljave zaključujejo skozi sredino tuljave, bo sprejemna 
tuljava, postavljena koncentrično v vzbujalno, zajela celotno polje. Pri oceni bomo uporabili 
enačbo (9). Ker je to analitičen izračun, je preprost in kratkotrajen: izrisali bomo distribucijo 
polja vzdolž navpične (z) osi za nekaj tuljavic različnih dimenzij. Rezultati izrisa so za 
tuljavico s 45 ovoji predstavljeni na sliki 11. 
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Slika 11: jakost magnetnega polja v sredini pravokotnih mikrotuljavic različnih dimenzij. 
Prikazani so rezultati za več tuljavic z različnimi širinami (a) in širinami (b), kot je nakazano 
v legendi. Vidimo, da imajo velike tuljavice manjše polje v bližini tuljavice, večje pa pri 
povečani oddaljenosti, za male tuljavice pa je obratno. Pričakovano območje, kjer se bo 
nahajala tarča, za naš senzorski sistem leži med 200 µm do 500 µm, zato bi bila najbolj 
primerna ena od tuljavic z dimenzijami (750, 750), (1000, 750) oziroma (1000, 1000) µm. 
Zaradi omejitev dimenzij testnih integriranih vezij smo se omejili na širino tuljavice 500 µm 
in izdelali več testnih vezij. V disertaciji podrobno predstavljamo dve od njih: prvo z enim 
mikrotransformatorjem približne višine 1500 µm, in drugo z osmimi mikrotransformatorji 
približne višine 750 µm. Vezji sta opisani v poglavju 4. 
3.2.3 Izračun induktivnosti ploščate pravokotne mikrotuljavice 
Eden od izrazov, s katerim lahko določimo induktivnost ploščate pravokotne mikrotuljavice, 
je objavljen v [28]: precej kompleksen izraz, ki je verjetno deloma empirično določen (zadnji 
člen s faktorjem 0,447), podaja enačba  
( ) ( ) ( ) 2 22 2 2 2 20 2 2ln ln ln 0,5 0, 447 .bc c b b c a rL N b c c b c b b ca r b c b c b c b cµπ  + += + − + + − + + + − +  + + + + +   (10) 
N pomeni število ovojev, a pa višino tuljave, kar v našem primeru integriranega vezja pomeni 
vsoto debelin metalnih plasti, v katerih je realizirana mikrotuljavica, skupaj z debelinami 
pasivacijskih plasti, medtem ko so ostali geometrijski podatki ponazorjeni grafično na sliki 
12. 






















a = 500, b = 500
a = 750, b = 500
a = 750, b = 750
a = 1000, b = 500
a = 1000, b = 750
a = 1500, b = 500
a = 1500, b = 750
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Slika 12: k izračunu induktivnosti pravokotne mikrotuljavice. 
3.2.4 Izračun medsebojnih induktivnosti ploščatih pravokotnih mikrotuljavic 
Izraze, s katerimi lahko določimo medsebojno induktivnost dveh ploščatih pravokotnih 
tuljavic, ki sta koncentrični in ne nujno v isti višini, smo našli v članku [57]. Geometrija 
dimenzij tuljav za ta izračun je prikazana na sliki 13.  
 
Slika 13: geometrija za izračun medsebojne induktivnosti [57]. 
Izrazi so relativno kompleksni in izpeljani iz Biot-Savartovega zakona. Zaradi kompleksnosti 
izraze navajamo kar v obliki, pripravljeni za uporabo z orodjem MATLAB. Na začetku 
morajo biti podane vrednosti a1, b1, c1 in d1, torej zunanje dimenzije obeh tuljav, števili 
ovojev N1 in N2, ter medsebojna vertikalna razdalja tuljav z, ki je v našem primeru enaka nič. 
Izračun poteka tako, da za vsak par ovojev zgornje in spodnje tuljave posebej izračunamo 
prispevke posameznih tokovnih daljic spodnje tuljave AB, CD, BC in DA k magnetnemu 
pretoku 휙 skozi ovoj zgornje tuljave, definiran kot zanka z ogliščnimi točkami EFGH. Nato 
vse prispevke za vse ovoje seštejemo. Spodnji zapis izračuna za okolje MATLAB uporablja 
matrični zapis enačb, zato je efektiven s stališča porabe računskega časa, saj za izvajanje 
računanja ne uporablja nobene zanke. 
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3.2.5 Izračun induciranih napetosti prek induktivnosti tuljavic 
Zamislimo si, da do induktivnosti primarnega in sekundarnega navitja (pa tudi do medsebojne 
induktivnosti med njima) pridemo bodisi po analitični ali numerični poti, oziroma z meritvijo. 
Poleg poznavanja okvirne vrednosti modulacije, ki jo pridobimo s poskusom ali s simulacijo, 
nas zanima, kako na enostaven način priti do ocene vrednosti inducirane napetosti na 
sekundarju, ki je pomemben parameter mikrosistema, saj določa dimenzioniranje ojačenja v 
merilnem kanalu. Zanemarimo kapacitivno prenešeni signal, kar lahko (grobo rečeno) 
naredimo pri obratovalnih frekvencah, nižjih od 5 MHz. Predpostavimo naslednje: 
a = 1:1:N1; 
a = a1 - (a-1) .* (w1 + s1); 
  
b = 1:1:N1; 
b = b1 - (b-1) .* (w1 + s1); 
  
c = 1:1:N2; 
c = c1 - (c-1) .* (w2 + s2); 
  
d = 1:1:N2; 
d = d1 - (d-1) .* (w2 + s2); 
 
a = repmat(a,N2,1); 
b = repmat(b,N2,1); 
c = repmat(c',1,N1); 
d = repmat(d',1,N1); 
  
mu_0 = 4*pi*1e-7; 
 
phi_CD_z = mu_0 / (2*pi) * ( ... 
      sqrt((b + d).^2 + z.^2 + (a + c).^2) - (a + c) .* atanh((a + c) ./ sqrt((b + 
d).^2 + z.^2 + (a + c).^2)) ... 
    - sqrt((b + d).^2 + z.^2 + (a - c).^2) + (a - c) .* atanh((a - c) ./ sqrt((b + 
d).^2 + z.^2 + (a - c).^2)) ... 
    - sqrt((b - d).^2 + z.^2 + (a + c).^2) + (a + c) .* atanh((a + c) ./ sqrt((b - 
d).^2 + z.^2 + (a + c).^2)) ... 
    + sqrt((b - d).^2 + z.^2 + (a - c).^2) - (a - c) .* atanh((a - c) ./ sqrt((b - 
d).^2 + z.^2 + (a - c).^2)) ) ; 
  
phi_BC_z = mu_0 / (2*pi) * ( ... 
      sqrt((a + c).^2 + z.^2 + (b + d).^2) - (b + d) .* atanh((b + d) ./ sqrt((a + 
c).^2 + z.^2 + (b + d).^2)) ... 
    - sqrt((a + c).^2 + z.^2 + (b - d).^2) + (b - d) .* atanh((b - d) ./ sqrt((a + 
c).^2 + z.^2 + (b - d).^2)) ... 
    - sqrt((a - c).^2 + z.^2 + (b + d).^2) + (b + d) .* atanh((b + d) ./ sqrt((a - 
c).^2 + z.^2 + (b + d).^2)) ... 
    + sqrt((a - c).^2 + z.^2 + (b - d).^2) - (b - d) .* atanh((b - d) ./ sqrt((a - 
c).^2 + z.^2 + (b - d).^2)) ) ; 
 
phi_AB_z = phi_CD_z; %ker so tuljave kvadratne, velja simetrija 
phi_DA_z = phi_BC_z; 
  
phi = phi_AB_z + phi_BC_z + phi_CD_z + phi_DA_z; 
  
M = sum(sum((phi))) 
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1. pri omenjenih frekvencah komponenta napetosti, ki je kapacitivno prenesena iz 
primarja na sekundar, še ni izrazita; 
2. sekundarno navitje je priključeno na visokoimpedančni vhod (npr. vrata CMOS 
tranzistorja) in 
3. induktivna reaktanca primarnega in sekundarnega navitja je bistveno manjša od 
njegove upornosti. 
Glede na zanemaritev kapacitivnosti in prevladujoč uporovni značaj vezja lahko 
predpostavimo, da je amplituda primarnega toka določena kar po Ohmovem zakonu 
|푖1| = |푢1|푅1 . 
Ker lastno induktivnost sekundarnega navitja prav tako zanemarimo, je izhodna napetost ob 
predpostavki visokoimpedančne obremenitve sekundarja le posledica primarnega toka, 
njegova jakost pa je odvisna od medsebojne induktivnosti 푀 , kar da enačbo za sekundarno 
inducirano napetost: 
|푢2| = 2휋푓푀|푖1| = 2휋푓푀 |푢1|푅1 . (11) 
Glede na induktivni značaj sklopa obstaja v opisanem idealnem primeru med sekundarjem in 
primarjem 90-stopinjski fazni zamik. Poenostavljeno modelno vezje mikrotransformatorja, 
nastalo na osnovi zgornjih predpostavk, prikazuje slika 14. 
 
Slika 14: k poenostavljenemu izračunu sekundarne napetosti mikrotransformatorja. 
Razmere prikazuje slika 15, kjer sta primerjani inducirani napetosti na sekundarju na 
prototipnem mikrosistemu z mikrotransformatorjem, ki bo opisan v poglavju 4.1. S sivo črto 
je prikazan frekvenčni potek amplitude inducirane sekundarne napetosti, ki ga izračunamo po 
enačbi (11), s črnima črtama pa frekvenčna poteka faze in amplitude, izračunana v SPICE 
simulaciji na podlagi modelnega vezja sistema, pridobljenega z izvozom njegovih parazitnih 
elementov z uporabo programskega paketa Q3D Extractor. Ta postopek je predstavljen v 
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poglavju 3.6. Lahko opazimo, da obstaja med krivuljama amplitude dobro ujemanje za nižje 
frekvence (do 5 MHz), pri višjih frekvencah pa zaradi vse močnejšega izražanja kapacitivnega 
sklopa med primarnim in sekundarnim navitjem razlika med simuliranimi in izračunanimi 
vrednostmi narašča. Za primerjavo je uporabljeno vezje primera »coilv4c« (poglavje 4.1) 
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Slika 15: primerjava izračunane in simulirane sekundarne napetosti. Prikazan je tudi fazni zamik.  
3.3 Simulacije mikrotransformatorjev in tarče 
Primerna metoda za preverjanje ustreznosti koncepta mikrosistema, nastalega na podlagi 
uvodnih premislekov in analitičnih ocen, je računalniška simulacija, ki jo lahko razdelimo na 
simulacijo fizikalnih pojavov na ravni mikrosistema in tarče, ter na simulacijo merilnega 
kanala, tj. principa demodulacije signala in zasnove elektronskega vezja za procesiranje 
signalov. Najprej si oglejmo »elektromagnetni« del naloge – s tem je mišljena analiza 
geometrije mikrotransformatorjev in vpliva tarče.  
3.3.1 Analize z metodo končnih elementov 
Običajno pri reševanju tehničnega problema iščemo prostorsko porazdelitev neke funkcije v 
eni, dveh, ali treh dimenzijah, ki je lahko tudi časovno (ali frekvenčno) odvisna. Ena od 
inženirsko najširše uporabljenih metod za reševanje parcialnih diferencialnih enačb, ki 
nastopajo na vseh področjih fizike, je metoda končnih elementov (MKE / FEM – Finite 
Element Method). Iskano funkcijo med postopkom reševanja z omenjeno metodo 
aproksimiramo s preprostejšo funkcijo s končnim številom parametrov oziroma prostostnih 
stopenj. Sistem parcialnih diferencialnih enačb preoblikujemo v sistem algebrskih ali 
24 
navadnih diferencialnih enačb, ki jih je preprosteje rešiti [58]. Eno od programskih orodij, s 
katerim lahko pristopamo k reševanju fizikalnih problemov z metodo končnih elementov, je 
programski paket COMSOL Multiphysics. Njegovo uporabo lahko razdelimo na več faz. 
1. risanje oziroma uvoz geometrijskega modela. Lahko uporabimo vgrajeni vmesnik ali 
pa uvozimo geometrijo analizirane strukture iz tridimenzionalnega modela, kot je npr. 
STEP datoteka, ali pa podatkovno bazo sestavnice mask (layout), ki je zapisana v ti. 
GDS datoteki; 
2. nastavitev materialnih lastnosti posameznih področij v geometriji modela; 
3. nastavitev mejnih in robnih pogojev simulacije; 
4. mreženje (meshing) – razdelitev modela na mrežo končnih elementov; 
5. izračun modela, preverjanje konvergence in po potrebi bolj fino mreženje; 
6. izbira in izračun izhodnih parametrov za pripravo grafov oziroma računskih 
rezultatov. 
Za najzahtevnejšo od naštetih točk je v obravnavanem primeru obveljalo mreženje. Metalne 
plasti, izdelane v mikroelektronskih tehnologijah, so namreč zelo tanke v primerjavi z 
ravninskimi razsežnostmi silicijeve rezine oziroma s širino in dolžino na njej izdelane 
tuljavice. Tako je tipična debelina metalne plasti v uporabljeni 350-nanometrski tehnologiji 
0,6 µm, razsežnosti tuljavice pa so v velikostnem razredu milimetra. Razmerje višine in 
debeline torej lahko hitro doseže 1000. Ker metoda končnih elementov geometrijo razdeli na 
drobne tetraedre (lahko tudi kvadre), pri čemer je ena od zahtev metode, da so stranice 
elementov približno enako dolge [35], pri tankih razsežnih strukturah nastopijo težave, saj bi 
potrebovali nadvse veliko število elementov, da bi lahko kvalitetno izvedli izračun, pa tudi 
izdelava mreže same je večkrat otežena, zlasti na mestih, kjer so deli tuljavic blizu skupaj. 
Veliko število elementov lahko močno poveča čas trajanja simulacije, oziroma lahko izračun 
postane celo nemogoč zaradi omejitve razpoložljivega računalniškega delovnega spomina 
(RAM). Proti tem težavam si lahko pomagamo na več načinov, ki jih na kratko podajamo 
spodaj. 
a) Mogoče je zmanjšanje geometrijske zahtevnosti modela, kar pomeni, da metalnih sledi 
ne modeliramo več kot »polnih« prevodnikov, temveč jih aproksimiramo s tokovnimi 
premicami. Število elementov se s tem pomembno zmanjša, kar pomeni, da bo lahko 
rešitev problema postala mogoča oziroma mnogo hitrejša. Na tak način lahko z 
metodo končnih elementov izračunamo prostorsko porazdelitev magnetnega polja, žal 
pa – ker tokovnih vodnikov ne modeliramo več kot polna telesa, ki bi jim lahko 
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določili medsebojno kapacitivnost (in kapacitivnost do substrata) – ob uporabi tega 
načina izgubimo možnost določanja parazitnih kapacitivnosti. Tudi izračun 
induktivnosti iz podobnih razlogov ni več mogoč. 
b) Lahko uporabimo rotacijsko simetričen model, ki ga v literaturi najdemo tudi pod 
oznako »2,5-dimenzionalni« model. Gre za simulacijo, ki je v osnovi izvedena 
dvodimenzionalno, vendar so njeni rezultati predstavljeni v tridimenzionalnem 
prostoru, saj je struktura rotacijsko simetrična okrog ene od osi. Takšen postopek 
bistveno zmanjša število elementov, ki je potreben za izračun, vendar je treba 
poudariti, da je uporaben samo za okrogle koncentrične tuljave, zato analiza 
diferencialnega delovanja ni mogoča. 
c) Tudi če model ni rotacijsko simetričen, je mogoče uporabiti druge simetrijske ploskve. 
Možno je simulirati denimo samo polovico (ali pa četrtino) strukture, če obstaja 
simetrija prek ene ali dveh koordinatnih osi. Na ploskvah, kjer smo model »prerezali«, 
uporabljamo mejne pogoje elektromagnetnega polja [11]. Tak model je primeren za 
pravokotne tuljavice. 
Poleg metode končnih elementov smo pri računalniškem načrtovanju uporabljali še razne 
interpolacijske metode in postopke za numerično integracijo, zlasti pri postprocesiranju 
porazdelitev magnetnega polja, pridobljenih z metodo končnih elementov. 
3.3.1.1 Osnosimetrično modeliranje vpliva tarče 
V postopku načrtovanja mikrosistema smo najprej izvedli simulacije vpliva tarče na 
mikrotransformator, da bi ocenili približne vrednosti inducirane napetosti, ki jih lahko 
pričakujemo, in predvsem razlike v napetosti in fazi induciranega signala v prisotnosti in 
odsotnosti tarče iz feromagnetnega in neferomagnetnega materiala. Uporabili smo programski 
paket za modeliranje z MKE Comsol Multiphysics, in sicer osnosimetrično metodo [59], kot 
je utemeljeno v poglavju 3.3.1. Zaradi majhnega števila dvodimenzionalnih elementov 
izračun traja zgolj nekaj sekund, kar omogoča hiter prelet geometrijskih parametrov, zlasti 
oddaljenosti med senzorjem in tarčo. Geometrijska struktura, ki jo simuliramo, je prikazana 
na sliki 16. S črtkano črto je prikazana geometrijska os, okrog katere vlada rotacijska 
simetrija. Sestavlja jo silicijeva rezina s prevodnostjo 10 Ωcm, nad katero se nahajajo ovoji 
tuljavic, obdani s pasivacijskim materialom (npr. steklo, SiN). Nad njo je tarča iz kovinskega 
materiala. Vse skupaj obkroža področje zraka. Dimenzije tega področja morajo biti zadosti 
velike, da je izničen vpliv nezaključenosti magnetnega polja na njegovo razporeditev znotraj 
26 
modela. Drugače povedano, na robu simulacijskega področja mora biti polje zanemarljivo 
majhno. 
 
Slika 16: osnosimetrično modeliranje učinka prisotnosti tarče. Povečani del prikazuje detajl navitja 
mikrotransfomatorja. 
Ustrezno velikost določimo empirično; primerjamo relevantne veličine v modelu toliko časa, 
da se njihove vrednosti na ustreznem decimalnem mestu glede na želeno natančnost ne 
spreminjajo več. Za obravnavane simulacije smo ugotovili, da je ustrezna velikost 
simulacijskega področja približno dvakratnik maksimalne razdalje med tarčo in senzorjem. 
Simulirani mikrotransformator sestavljata dve koncentrični navitji v treh plasteh iz vodnikov 
debeline 2×0,6 µm. Število ovojev na plast je 15, kar skupno znese 45 ovojev na navitje. 
Zunanja radija mikrotuljavic sta 339 µm in 434 µm. Celotna simulirana struktura je prikazana 
na sliki 16. Zunanja tuljavica služi kot primarno navitje, notranja pa kot sekundarno. Navitja 
so modelirana kot ovoji tuljave (Magnetic Fields – Single-Turn Coil – Coil group), kar 
simulacijskemu orodju omogoča izračun inducirane napetosti v sekundarnem navitju. Izvedli 
smo frekvenčni prelet pri različnih oddaljenostih tarč iz različnih materialov. Težavo je 
predstavljala pridobitev ustreznih frekvenčno odvisnih karakteristik permeabilnosti in 
električne prevodnosti feromagnetne tarče: kot tarčo uporabljamo elektropločevino, ki je 
namenjena izdelavi jeder v omrežnih transformatorjih oziroma elektromotorjih. Ti običajno 
delujejo na omrežni frekvenci 50 Hz, zato visokofrekvenčne lastnosti takega materiala za 
večino aplikacij niso zanimive in so zato le redko obravnavane. Okvirne vrednosti za 
permeabilnost smo pridobili v literaturi [60], nato pa smo raziskali vpliv drugačnih 
kompleksnih permeabilnosti tarče okrog tam predpostavljenih vrednosti. Za prevodnost 
feromagnetne tarče smo izbrali vrednost 휎 = 2,2 · 106 S/m. Ločeno pa smo opazovali tudi 
vpliv električne prevodnosti 휎 materiala tarče. 
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V enačbi (12) definiramo modulacijo M kot relativno razliko med sekundarnima induciranima 
napetostima v obeh skrajnih položajih tarče (najbližji in najbolj oddaljeni; t.j. ko tarča ni 
prisotna). V opisanih simulacijah sta bili ti razdalji 160 µm in 700 µm. 
푀 =  푈푚푖푛 − 푈푚푎푥푈푚푎푥  (12) 
Fazno modulacijo oziroma fazno diferenco ∆ podobno kot amplitudno modulacijo 
definiramo kot razliko med fazama sekundarne napetosti pri minimalnem in maksimalnem 
odmiku: 
∆ = 푚푖푛 − 푚푎푥. (13) 
Absolutne vrednosti faze sekundarne napetosti relativno glede na primarno vzbujalno 
napetost, ko je tarča odmaknjena, so blizu 90°, in se manjšajo, ko je tarča bliže 
mikrotransformatorja.  
Rezultate opisanih simulacij prikazujejo slike 17 do 22. Prikazane so amplitude in faze 
sekundarne inducirane napetosti za situacijo, ko je tarča najbolj približana. 
Razlika med obnašanjem feromagnetnih materialov je očitna. Če opazujemo amplitude, se 
inducirana napetost pri železni tarči poveča. Do tega pride, ker tarča vase koncentrira silnice 
magnetnega pretoka, kar povzroči, da se magnetni fluks skozi jedro mikrotransformatorja 
poveča. Modulacija je bolj ali manj konstantna pri nizkih frekvencah, vendar se začenja 
zmanjševati, ko se pri višjih frekvencah začenja vedno močneje izražati učinek vrtinčnih 
tokov, prek katerih se energija začne sproščati v tarči. Ta učinek začne pri neki frekvenci 
prevladovati. Pri tej frekvenci je modulacija ničelna, nato pa postane negativna, enaka kot pri 
bakreni tarči. Ta frekvenca pa je povezana z velikostma realne in imaginarne komponente 
magnetne permeabilnosti (휇 = 휇푟 − 푗휇푖) materiala. Vidimo, da je pri majhni absolutni 
vrednosti permeabilnosti 휇 modulacija nizka tudi pri nizkih frekvencah, če pa povečujemo 
bodisi njen realni ali imaginarni del, pa se modulacija poveča in razmerje med 
permeabilnostma sploh nima več zelo izrazitega vpliva, bolj je pomembna absolutna vrednost 
permeabilnosti. Vpliv razmerja se bolj izrazito kaže le pri karakteristiki faznega poteka. Tu je 
vpliv povečevanja imaginarnega dela permeabilnosti 휇푖 podoben vplivu povečevanja 
prevodnosti tarče 휎.  
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Slika 17: vpliv permeabilnosti feromagnetika na 
amplitudo inducirane napetosti. 
Slika 18: vpliv prevodnosti na amplitudo 
inducirane napetosti. 
  
Slika 19: vpliv permeabilnosti feromagnetika na 
modulacijo. 
Slika 20: vpliv prevodnosti na modulacijo. 
Ker so vrtinčni tokovi pri nizkih frekvencah zanemarljivi, je pri bakreni tarči tam modulacija 
praktično nična, z višanjem frekvence pa (po absolutni vrednosti) narašča. Pri višjih 
prevodnostih neferomagnetnega materiala senzor postane uporaben že pri nižjih frekvencah. 
Treba je poudariti, da pri tem tipu simulacije kapacitivni prenos energije med primarjem in 
sekundarjem (ki načeloma ni odvisen od položaja tarče in je pri dani frekvenci konstanten, 
vendar pa s frekvenco linearno narašča), ni modeliran. V resničnem mikrotransformatorju 
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Slika 21: vpliv permeabilnosti feromagnetika na 
fazo inducirane napetosti. 
Slika 22: vpliv prevodnosti na fazo inducirane 
napetosti. 
Vidimo, da za oba materiala maksimum fazne razlike odgovarja največji strmini amplitudne 
modulacijske krivulje. 
Predstavljene simulacije prav tako razkrivajo optimalno frekvenčno območje delovanja 
takšnega senzorja; glede na uporabljeni material in frekvenčno karakteristiko uporabljenega 
vezja za uporabo signala, leži v območju med 500 kHz in 10 MHz. Kot prikazujejo grafi na 
sliki, se induktivni sklop povečuje s frekvenco. Čeprav je pozitivna modulacija feromagnetne 
tarče močnejša pri nizkih frekvencah, pa uporaba senzorja pri takšnih frekvencah ni ugodna, 
saj so absolutni nivoji induciranih napetosti tam nižji, zato je signal teže razbrati iz šuma. 
Vidimo, da je za korektno modeliranje senzorja verjetno bolj pomemben natančen podatek o 
prevodnosti tarčnega materiala, saj se, ko se absolutna permeabilnost dvigne nad 10, krivulje 
precej približajo ena drugi in niso več zelo odvisne od razmerja realnega 휇푟 in imaginarnega 휇푖 dela magnetne permeabilnosti tarče. 
Z opisano osnosimetrično simulacijo smo preverili še eno pomembno vprašanje o zasnovi 
vezja: ali prisotnost substrata integriranega vezja vpliva na delovanje mikrotransformatorja. 
Gre za vprašanje, ali je specifična upornost silicijeve rezine (v uporabljeni tehnologiji v 
velikostnem razredu 0,1 Ωm) zadosti majhna, da v njej tečejo omembe vredni vrtinčni tokovi. 
To smo preverili tako, da smo prej opisano simulacijo zagnali dvakrat: enkrat z nastavljeno 
realno vrednostjo prevodnosti silicijeve rezine, enkrat pa z ničelno. Rezultat inducirane 
napetosti v sekundarju se ni razlikoval med obema primeroma. Z opisanim postopkom je 
mogoče tudi na enostaven način primerjati vpliv ohišja oziroma podlage, na katero je 
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montirano integrirano vezje, ki je pogosto kovinsko, oziroma je metaliziran substrat tiskanega 
vezja. 
Potem ko smo s simulacijo, predstavljeno v tem poglavju, pokazali osnovni koncept delovanja 
senzorja in vpliv različnih materialnih parametrov tarče, si bomo v nadaljevanju ogledali tudi 
simulacije v tridimenzionalnem prostoru, kjer bomo lahko vključili tudi pravo geometrijo 
tarče in diferencialno delovanje senzorja.  
3.3.1.2 Tridimenzionalna simulacija senzorja z merilno letvijo 
Kljub računski in časovni zahtevnosti smo izvedli tridimenzionalne simulacije z metodo 
končnih elementov, saj je to edini način, da dobimo dokaj realno sliko o delovanju 
senzorskega sistema. Tudi za to nalogo smo uporabili programsko orodje COMSOL 
Multiphysics – modul za magnetna polja (Magnetic Fields). Kot smo razložili v poglavju 
3.3.1, je bilo potrebno izbrati metodo, ki je zmanjšala geometrijsko zahtevnost modela, saj bi 
bil sicer verjetno – pri razpoložljivi opremi – izračun nemogoč. Vodnike (navitja tuljave) smo 
zato namesto modeliranja v celoti nadomestili s tokovnimi premicami. Rešitev se izkaže za 
enostavno, saj je takšen model lahko relativno hitro postavljen, če si konstrukcijo geometrije 
tuljave primerno olajšamo. Ta rešitev je upravičena, ker je presek aluminijastih vodnikov 
mikrotransformatorja (0,6 × 1,5 µm) majhen v primerjavi z dimenzijami tarče in vdorno 
globino aluminija (37 µm pri 5 MHz [61] (str. 315)). 
Pripravili smo preprost računalniški program, ki sestavi zaporedje začetnih in končnih točk 
premic za gradnjo spiralne tuljave. Treba je omeniti, da sicer zgradba uporabljenih tuljav ni 
popolnoma prava spirala, kot je razloženo v poglavju 3.6 (način navijanja prikazuje slika 50), 
vendar ta aproksimacija ne vpliva bistveno na rezultate, o čemer priča tudi ujemanje 
analitičnih in simulacijskih rezultatov za induktivnosti tuljav (tabela 5). Program sprejme 
naslednje parametre: širino tuljave a, višino tuljave b, število ovojev N, širina ovoja w, in 
korak (razdalja med ovoji) s. Primer izrisane spiralne tuljave prikazuje slika 23. 
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Slika 23: primer izrisane spiralne tuljave dimenzij 500 × 1000 µm z 10 ovoji, korak in širina sledi sta 10 
µm. Mere v µm. 
Zaporedje krajišč premic nato shranimo v datoteko, ki jo uvozimo v okolje COMSOL. Na 
enak način ustvarimo še sprejemno tuljavo, ki leži koncentrično v oddajni. Dimenziji tuljav, 
ki tvorita mikrotransformator, merita (a × b) 495 µm × 750 µm za oddajno in 321 µm × 576 
µm za sprejemno. Dimenziji širine ovojev in korak merita w = 1,5 µm in s = 0,2 µm. Kot smo 
predstavili v uvodu, je smiselno delovanje senzorja diferencialno. Torej potrebujemo dve 
enaki tuljavi, ki imata sredinski razmak enak polovici periodi letve P, ki v tej simulaciji znaša 
1 mm. Situacijo vključno z merilno letvijo (širina zareze je enaka periodi letve, višina zareze 
je 1 mm, debelina letve pa 0,2 mm) prikazuje slika 24. 
 
Slika 24: tridimenzionalna simulirana struktura letve s parom mikrotransformatorjev. Smer gibanja letve 
nakazuje puščica. 
 













Pri simuliranju mikrostruktur s tankimi plastmi prej ali slej trčimo na problem mreženja. 
Avtomatika programskega paketa namreč pri mreženju določenih (preveč gostih) struktur ni 
več sposobna delovati samodejno, zato je potrebno določene nastavitve popraviti ročno. V 
našem primeru poleg nastavljanja absolutno minimalnih vrednosti dimenzije stranice 
elementa to težavo rešujemo z umetnim raztegovanjem tankih plasti v smeri, kjer je plast 
tanka (torej, v našem primeru v navpični z-osi). Vertikalne dimenzije virtualno pred 
mreženjem pomnožimo z nekim faktorjem, tipično med 1 in 5. 
Skozi zunanjo tuljavo bo tekel vzbujalni tok, ki ga v okolju COMSOL definiramo kot mejni 
pogoj linijskega toka »Line Current«. Ugodno je, da za razliko od kompleksnejših 
(večdimenzionalnih) tokovnih struktur, ki jih pozna programsko okolje (kot sta denimo 
tuljava in robni pogoj vstopanja/izhodnega toka »Terminal«), pri linijskem toku ni potrebno, 
da je pot zaključena sama vase, niti ni zahtevano, da se tokovna pot začne in konča na 
zunanjih stranicah modela. Zato je definiranje tokovne poti preprosto. 
Oglejmo si, kako po izvedeni simulaciji izračunati inducirano napetost v sekundarni tuljavi. 
Prva ideja je seveda uporaba Faradayevega zakona indukcije [11], po katerem je potrebno 
izračunati magnetni pretok skozi zaključeno zanko A, ki je ploskovni integral jakosti 
magnetnega polja B po površini zanke [11]: 
Φ푚 =  ⋰ 푩 ⋅ 푑풂퐴 , (14) 
nato pa velja, da je inducirana napetost v tej zanki odvod magnetnega pretoka po času  
푈푖푛푑 =  − 푑Φ푚푑푡 , (15) 
kar v kompleksni domeni (če predpostavimo harmonično vzbujanje) da izraz za kompleksor 
inducirane napetosti. 
푈푖푛푑 = −푗  2휋푓 ⋰ 푩 ⋅ 푑풂퐴  (16) 
kjer je f frekvenca vzbujanja, B pa kompleksor magnetnega polja. Ploskev A v obravnavanem 
primeru predstavlja skupno ploskev, ki jo opišejo vsa navitja, kar je v našem primeru spiralne 
tuljave relativno težko doseči, v izračun pa bi v vsakem primeru vnesli tudi napako. 
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Ker programsko orodje COMSOL pri obravnavi problemov iz magnetike računa tudi 
magnetni vektorski potencial A, si lahko izračun inducirane napetosti poenostavimo z uporabo 
Stokesovega izreka, ki pravi, da je integral vektorskega polja po sklenjeni krivulji enak 
ploskovnemu integralu rotorja polja po ploskvi, napeti na krivuljo [62]. Vemo, da je rotor 
magnetnega vektorskega potenciala A enak magnetni poljski jakosti B [11]:  
푩 = ∇ × 푨, (17) 
kar v povezavi z enačbo (16) po uporabi Stokesovega izreka da (v kompleksnem) 
푈푖푛푑 = −푗 2휋푓 ⋠  푨퐿 ⋅ 푑풍. (18) 
Zasuk faze magnetnega polja za 90° (j) zaradi induktivnega sklopa v naslednjih izračunih 
zaradi nazornosti pri demodulaciji (da lahko lažje demonstriramo sofaznost) ni upoštevan. 
Prikazanim fazam bi morali torej prišteti 90°. 
L je zaključena krivulja, ki predstavlja ovoje sekundarnega navitja, 푑풍 pa je vektorski tokovni 
element, ki predstavlja infinitezimalno kratek vektor s komponentami, ki so tangentne na 
krivuljo L v točki izračuna: 푑풍 = (푑풕풙, 푑풕풚, 푑풕풛). Analitični izraz za podintegralski skalarni 
produkt (vsoto produktov posameznih komponent vektorja) vpišemo v orodje za linijsko 
integracijo orodja COMSOL in izvedemo izračune. Če delimo podintegralski vektorski 
produkt s primarnim tokom, lahko dobimo tudi medsebojno induktivnost med primarnim in 
sekundarnim navitjem: 
푀 = ∮  푨퐿 ⋅ 푑풍퐼푝푟푖푚  (19) 
S predstavljeno metodologijo simulacije in izračuna se lahko lotimo konkretnega problema. 
Nad senzor, zgrajen iz dveh mikrotransformatorjev, bomo postavili tarčno letev, jo premikali, 
spreminjali materialne lastnosti in položaj letve ter kot rezultat opazovali inducirano napetost 
v obeh sekundarnih navitjih, ki jo bomo izračunali prek magnetnega vektorskega potenciala. 
Oglejmo si rezultate simulacij. Simulacije bomo izvedli za aluminijasto in feromagnetno tarčo 
debeline 0,2 mm. Raziskali bomo tudi delovanje pri uporabi feritne tarče (snov z majhno 
električno prevodnostjo in veliko magnetno permeabilnostjo) ter razliko v rezultatih, če pri 
modeliranju feromagnetika vključimo tudi kompleksno permeabilnost (zapišemo:  
휇푐 = 휇′ − 푗휇′′). Prikazovali bomo amplitudo in fazo inducirane napetosti za obe sekundarni 
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tuljavi v diferencialnem paru v odvisnosti od pomika letve, ter amplitudo in fazo diferenčnega 
signala, ki ga dobimo, če odštejemo omenjeni inducirani napetosti. Zaradi skrajšanja časa 
simulacij, torej zaradi izboljšane konvergence, nastavimo električno prevodnost zraka, ki 
obdaja model, na povečano vrednost 1000 S/m. Realna prevodnost zraka je med 1,3 · 10-15 in 
8 · 10-15 S/m [63]. Tak postopek je priporočen s strani podpore programskega paketa 
COMSOL [64]. Preverimo najprej, ali spreminjanje prevodnosti zraka in premikanje tarče pri 
tem, ko je material tarče nastavljen na zrak, kaj vpliva na rezultate. S tem se prepričamo, da 
na gibanje induciranih napetosti zares vpliva material tarče in ne – na primer – možne napake, 
ki bi jih vneslo premikanje premalo fino izdelane mreže končnih elementov. Opazovali bomo 
inducirano napetost v obeh tuljavah, ki jo prikazuje tabela 1. 
Odmik 
[µm] 
σ = 1000 S/m σ = 500 S/m 
Uind1 [V] Uind2 [V] Uind1 [V] Uind2 [V] 
0 0.00414-7.01529e-7i 0.00412-6.93984e-7i 0.00414-3.50764e-7i 0.00412-3.46985e-7i 
200 0.00414-7.01519e-7i 0.00412-6.93956e-7i 0.00414-3.50756e-7i 0.00412-3.46976e-7i 
400 0.00414-7.01545e-7i 0.00412-6.93954e-7i 0.00414-3.50771e-7i 0.00412-3.46975e-7i 
600 0.00414-7.01543e-7i 0.00412-6.93968e-7i 0.00414-3.5077e-7i 0.00412-3.46987e-7i 
800 0.00414-7.01538e-7i 0.00412-6.93962e-7i 0.00414-3.50776e-7i 0.00412-3.46981e-7i 
1000 0.00414-7.01529e-7i 0.00412-6.93964e-7i 0.00414-3.50768e-7i 0.00412-3.46981e-7i 
Tabela 1: inducirana napetost pri »zračni« tarči in spreminjanju prevodnosti zraka. 
Vidimo, da ima položaj tarče (odmik) le minimalen vpliv na sekundarno inducirano napetost, 
iz česar lahko sklepamo, da je mreža končnih elementov zadosti gosta. Prevodnost zraka 
vpliva zgolj na imaginarno komponento inducirane napetosti, ki je štiri velikostne rede 
manjša od realne komponente. Iz tega lahko sklepamo, da je napaka absolutne vrednosti 
inducirane napetosti, ki jo utrpi model zaradi umetno nastavljene prevelike prevodnosti zraka, 
manjša od promila, napaka faznega kota induciranih napetosti, ki nastane zaradi nastavljene 
prevelike prevodnosti zraka, pa je približno 0,01°, kar je znova zanemarljivo.  
Opazimo pa asimetrijo med prvo in drugo mikrotuljavico, ki znaša približno 0,5 %. To 
pripisujemo temu, da sta strukturi tuljavic postavljena ena poleg druge tako, da nekaj polja 
nesimetričnega »začetka« navitja prve tuljavice vpliva na drugo in obratno. Ta vpliv bi morda 
lahko zmanjšali z zrcaljenjem druge tuljavice, tako da bi »začetka« tuljavic ležala na 
nasprotnih si straneh. Ker bo podoben način pozicioniranja tuljavic uporabljen tudi v dejansko 
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izdelanem integriranem vezju, te asimetrije ne bomo odpravljali, saj bo, kot kažejo meritve 
(poglavje 4), v prototipih tudi dejansko prisotna.  
Slika 26 prikazuje rezultate simulacij za različne tipe materialov, tabela 2 pa povzema v 
simulacijah uporabljene materialne lastnosti tarče. Simulacije smo izvedli za dva tipa ferita: 
NiZn in MnZn. Sledi opis izvedenih simulacij.  
Material σ [S/m] µ' µ'' 
Aluminij 3,77 · 107 1 0 
Jeklo 1,12 · 107 
30 0 
30 10 
NiZn ferit 10-7 * 90 0 
MnZn ferit 0,1* 2500 1000 
Baker 5,998 · 107 1 0 
Transformatorska pločevina (jeklo) 2,2 · 106 10 0 
Tabela 2: materialne lastnosti tarč (debeline 0,2 mm), uporabljenih v simulaciji. Povzete po [65], [66], [67]. 
Odebeljeno so prikazane tarče, ki smo jih uporabljali v poglobljeni analizi in primerjavi z meritvami. 
Na slikah, ki prikazujejo inducirano napetost posameznih tuljav, so z izvlečeno črto narisane 
karakteristike prve tuljave, s črtkano pa druge. Krivulje so posnete na odmikih od 0 do 1000 
µm, in so naknadno podvojene, tako da se lepše izrazi karakteristika cele periode. Ker je 
imela tarča zadostno dolžino, razni učinki koncev letev niso opazni, kar se vidi tudi po tem, da 
se sestavljeni podvojeni karakteristiki ujameta. Računski čas za izračun enega intervala 
pomika pri enem tipu materiala je bil približno 4 ure na računalniku s procesorjem Intel Xeon 
E5-2680 (uporabljenih 8 jeder / 16 niti), poraba računalniškega spomina pa približno 30 GB.  
Iz karakteristik poteka absolutne vrednosti inducirane napetosti vidimo, da krivulje njene 
odvisnosti nimajo neke jasno definirane oblike, vendar so definitivno periodične s periodo 
letve. Pri feromagnetni tarči je vidna vsaj protifaznost (približno 180°) med signaloma, pri 
aluminijasti pa še to ne. Vendar pa je oblika diferenčnega signala (drugi graf) podobna sinusni 
krivulji, čeprav je na prvi pogled pulzirajoča. Ne smemo namreč pozabiti, da opazujemo 
absolutno vrednost signala – ko se diferenčni signal približa ničelni vrednosti, se mu faza 
obrne (kot je razvidno na četrtem grafu v stolpcu, ki prikazuje fazo diferenčnega signala), 
amplituda pa zopet začne naraščati. Razlika med obema vrhovoma tega signala je torej 
posledica prisotnosti neke sofazne napetosti, ki jo lahko povzroči bodisi asimetrija med 
                                                 
* Nastavljeno na 1000 S/m, kot pri zraku. 
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tuljavam, asimetrija pri pozicioniranju letve, ali pa gre preprosto za vpliv tarče, ki deluje 
hkrati na oba mikrotransformatorja v paru. Načeloma velja tudi, da bo razlika med vrhovoma 
diferenčnega signala tem večja, šibkejša kot je modulacija signala. Postopek demodulacije 
takšnega signala obravnavamo v poglavju 3.4.  
Vidimo, da je pri krivuljah, ki prikazujejo delovanje senzorja z jekleno tarčo za razliko od 
aluminijaste tarče, prisotna dokaj sinusna oblika faznega poteka signalov induciranih 
napetosti, kar bi lahko bilo uporabno. Meritve faze diferenčnega signala bi bile lahko 
uporabne le za štetje prehodov tarče, oziroma bi jih bilo zaradi njihove oblike treba močno 
korigirati. Žal pa pri merjenju faze direktno na induciranih signalih obstaja težava: fazna 
razlika med maksimumom in minimumom krivulje je relativno majhna (nekaj stopinj), 
majhnih sprememb faze pa ni preprosto meriti. Vidimo tudi, da povečevanje imaginarnega 
dela magnetne permeabilnosti pri feromagnetikih poveča amplitudo faznega poteka 
induciranih napetosti (primerjava med Fe (30 – j10) in Fe (30 – j0)), vendar ta vpliv ni zelo 
izrazit.  
Vidimo, da so pri frekvenci 1 MHz amplitude napetosti na mikrotransformatorjih v okolici 
4 mV, modulacija (na posameznem mikrotransformatorju) je približno 5 %, faza pa se 
spreminja od 1-2°, kar bodo pomembni podatki pri načrtovanju mikrosistema. 
Oglejmo si še rezultate simulacije feritne tarče. Vidimo, da povečana magnetna permeabilnost 
poveča amplitudo signala in amplitudno modulacijo (amplituda diferenčnega signala se pri 
feritnih tarčah giblje okrog 0,4 mV, pri ostalih pa okrog 0,2 mV), zmanjšana prevodnost 
materiala pa zelo zmanjša razpon spreminjanja faze (fazno modulacijo), ki tukaj praktično ni 
prisotna.  
Za natančnejše analize, ki smo jih preverjali tudi na praktičnem prototipu merilnega sistema, 
smo izbrali dve tarči (prikazani na sliki 25) in dve frekvenci delovanja: 1 in 4 MHz. Prva tarča 
je izdelana s strojem za laserski razrez iz transformatorske pločevine (Acroni M330-35A [68]) 
in ima debelino 0,35 mm, druga tarča pa je izdelana kot konvencionalno tiskano vezje z 
debelino bakrenega nanosa 35 µm. Ker nismo uspeli pridobiti natančnih materialnih lastnosti 
za pločevinasto tarčo, smo izbrali vrednosti po literaturi [67] (str. 14/3), [60]. Oddaljenost 
tarče do tuljavic je bila 200 µm. 
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Slika 25: tarči, uporabljeni v simulaciji in pri meritvah. 1 - pločevinasta tarča, 2 - bakrena tarča. 
Rezultate simulacij prikazuje slika 27. Vidimo, da je amplitudna modulacija pri nižji 
frekvenci izrazitejša za pločevinasto tarčo, medtem ko se pri višji frekvenci amplitudna 
odziva že skorajda izenačita, saj narastejo vrtinčne izgube v bakru, kar nasprotuje učinku 
koncentracije fluksa pri pločevinasti tarči. Podobne odnose smo lahko opazovali že pri odnos 




Slika 26: rezultati 3D FEM simulacij pri 1 MHz za različne tipe materialov in enaki geometriji tarče 
































Jeklo (30 − j0, 1.12e7)
Jeklo (30 − j10, 1.12e7)
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Slika 27: rezultati FEM simulacij pri 1 in 4 MHz za tarči, prikazani na sliki 25. 
3.3.2 Pretvorba rezultatov simulacij v časovni prostor 
Inducirana napetost sekundarnega navitja mikrotransformatorja je, kot lahko vidimo na 
prikazanih slikah, kompleksno število. V tarči pride do izgub, kar spremeni fazni zasuk 
magnetnega polja. Še enkrat povejmo, da fazni zamik 90° med primarnim tokom in 
sekundarno napetostjo pri računanju polja ni upoštevan; prikazanemu argumentu na grafih ga 
je potrebno prišteti.  
Izračunano kompleksno število je za nadaljnje opazovanje in demodulacijo treba pretvoriti v 
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enačbi (20). Obravnavamo kazalec 푋 = 푀푒푗휃	;  푀 =  √푎2 + 푏2, 휃 = arctan 푏푎, če je 
kompleksno število podano v kartezični obliki 푋 = 푎 + 푗푏: 
푥(푡) = Re{푋푒푗2휋푓 } = Re{푀푒푗휃	푒푗2휋푓 } = Re{푀푒푗(2휋푓+휃)	} = 푀 cos(2휋푓푡 + 휃). (20) 
Diferencialne signale tuljavic, predstavljene na sliki 27, ki so transformirani v časovno 
domeno, prikazuje slika 28.  
 
Slika 28: diferencialni signali tuljavic v časovni domeni. 
Signali spominjajo na »premoduliran« (overmodulated) amplitudno moduliran sinusni signal. 
Pri pretvorbi signalov iz frekvenčnega v časovni prostor za simulacije koncepta delovanja ni 
važno, kakšno frekvenco signalov izberemo, le da je razmerje med frekvenco gibanja tarče 푓푡 
in frekvenco vzbujanja primarnega navitja 푓푒푥푐 , ki jo lahko imenujemo, po analogiji s 
področja radijskih komunikacij, tudi kar frekvenca nosilca 푓푐, zadosti veliko. V zgornjem 
prikazu je bilo določeno 푓푐푓푡 = 4 MHz10 kHz = 400.  
Glede na to, da interpolatorsko vezje, ki je potrebno za pridobitev linearnega pozicijskega 
signala, deluje na podlagi sinusoidalnih signalov, je zaželeno, da je tudi oblika krivulje čim 



























































3.3.3 Matematična analiza diferenčnega signala 
Kot bo podrobneje opisano v poglavjih, ki predstavljajo meritve na prototipnih mikrosistemih, 
smo opazili različne nivoje asimetrije med vrhovoma signala demodulirane ovojnice (t.j. 
izhodnega diferencialnega signala). Tako asimetrijo so pokazali tudi že rezultati simulacij z 
metodo končnih elementov v tridimenzionalnem prostoru. Signalne oblike so se razlikovale 
od vzorca do vzorca, predvsem pa smo razlike opazili tudi med obema kanaloma (sinusnim in 
kosinusnim) v okviru posameznega integriranega vezja. Če predpostavimo sinusoidalni značaj 
moduliranega signala, se nam taka oblika zdi nenavadna, saj glede na simetrično zgradbo 
mikrostrukture pričakujemo tudi simetričnost izhodnega signala med polperiodama 
geometrijske periode (torej, prek ene periode letve).  
Oglejmo si analitično obravnavo modela modulacije izhodnega diferencialnega signala para 
mikrotransformatorjev, ki jo povzroča tarčna letev. Efekt tarče bomo modelirali z amplitudno 
modulacijo vzbujalnih signalov s frekvenco nosilca 푓푒푥푐 . Modulacijska frekvenca 푓푚표푑  bo – 
zaradi nazornosti prikaza – 20-krat nižja od nosilne. Razmerje med omenjenima frekvencama 
je v dejanskem sistemu lahko tudi mnogo večje, saj je modulacijska frekvenca odvisna le od 
hitrosti gibanja tarčne letve. Če se ta ne giblje, lahko na modulacijski signal gledamo tudi kot 
statičen (enosmerni) množilni signal. Periodičnost in oblika modulacijskega signala sta 
povezani z fizično zgradbo, položajem ter gibanjem tarče. V tej analizi so za namen 
modeliranja te prostorske lastnosti transformirane v časovni prostor 
Diferenčni signal 푑 je razlika dveh protifazno moduliranih signalov 푦1 in 푦2, ki ustrezata 
izhodnim signalom induciranih napetosti sekundarjev mikrotransfomatorjev: 
( )( ) ( )1 1 1 1 11 sin 2 sin 2m m c cA f ty m f tπ φ π φ+ ++=  (21) 
( )( ) ( )22 2 2 21 sin 2 sin 2m m c cA f ty m f tπ φ π φ+ +−=  (22) 
1 2d yy= −  (23) 
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Slika 29: simetrična (A1 = A2) signala y1 (moder) in y2 (vijoličen) z relativno močno amplitudno 
modulacijo. Realne vrednosti modulacije so tipično za red velikosti nižje. 
Modulacijska indeksa 푚1 in 푚2 predstavljata jakost modulacije, tj. kakšen delež nosilca je 
moduliran. Koti faznega zamika 휑푥푥 nosilnih in modulacijskih signalov so prav tako navedeni 
v enačbah. Potrebno je omeniti, da so v realnem vezju signali 푦1, 푦2, kasneje pa tudi 
diferenčni signal 푑, močno ojačeni, vendar to za namene te analize ni pomembno. Če so vsi 
fazni koti 휑푥푥 v enačbah ničelni, in če predpostavimo enakost modulacijskih indeksov 
(푚1 = 푚2 = 푚), lahko z uporabo trigonometričnih enakosti za pretvorbo produktov kotnih 
funkcij v njihove vsote oziroma razlike dobimo enačbo za moduliran diferenčni signal: 
( ) ( ) ( )( ) ( )( )( )1 21 2 sin 2 cos 2 cos 22c c m c mAd AA A f t f f t fm f tπ π π+= − − +− +  (24) 
Treba je povedati, da bi bila za resnične signale, kot se pojavijo v integriranem vezju, enačba 
mnogo kompleksnejša, saj bi tedaj morala zajemati tudi učinke fazne modulacije in 
nesimetrične amplitudne in fazne modulacije (npr. zaradi nepopolne simetrije oblike letve – 
oblike praznih in polnih polj – in njenega nenatančnega pozicioniranja).  
Naslednji primeri prikazujejo obliko in spektre diferencialnega signala tuljavic 푑 za nekatere 
nazorne kombinacije amplitudnih asimetrij nosilnega signala (퐴1 ≠ 퐴2) in modulacijskih 
faktorjev 푚. Najprej je na sliki 30 prikazan simetričen signal z močno modulacijo (푚 = 0,3) in 
simetričnimi amplitudami. V tem primeru je frekvenca nosilca popolnoma odstranjena iz 
signala, saj je prvi člen iz enačbe (24) enak nič, saj imata odštevana nosilca enako amplitudo.  
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Slika 30: diferenca d simetričnih signalov z močno modulacijo, kot jih prikazuje slika 29. Oblika signalov 
ostaja takšna za vse simetrične signale, četudi imajo različen modulacijski indeks. 
 Položaj postane zanimivejši, ko se modulacijski indeks zmanjša na realnejše vrednosti, ki so 
v rangu nekaj odstotkov, in ko vnesemo asimetrijo, kot je prikazano na sliki 32.  
Če nosilnim signalom pripišemo že zelo majhne razlike v medsebojnem faznem kotu, se 
oblika ovojnice diferenčnega signala močno spremeni, kot prikazuje slika 31. Uporabljena je 
simetrična modulacija 푚 = 0,005 in 퐴1 = 퐴2 = 1, spreminjamo fazni kot nosilca 휑푐2. 
 
Slika 31: vpliv faznega zamika enega od signalov na obliko diferencialnega signala. 
Prav tako je potrebno omeniti, da ima asimetrija modulacije (tj. asimetrija modulacijskih 
indeksov (푚1 ≠ 푚2) podoben učinek na obliko ovojnice diferenčnega signala, kot asimetrija 
amplitud nosilca (퐴1 ≠ 퐴2). Predstavljena analiza je bila pripravljena na osnovi sinusoidalnih 
modulacijskih funkcij, vendar je bila njena veljavnost prav tako potrjena pri drugačni obliki, 
npr. trikotni.  
Prej predstavljena analiza z MKE in meritve na izdelanih prototipih kažejo, da se faza 
signalov 푦1 in 푦2 prav tako spremeni ob prisotnosti in spreminjanju položaja tarče. V realnem 




φc2 = 0.0° φc2 = 0.1° φc2 = 0.2° φc2 = 0.5°
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modulacije, ki vnaša popačenja v ovojnico diferenčnega signala, za katero želimo, da ima 
obliko čim bolj podobno sinusni, saj se za izračun linearne informacije o pomiku uporablja 
funkcija arkus tangens.  
Nadalje situacijo otežuje še neizogibno napačno pozicioniranje tarčne skale, kot je podrobneje 
razloženo v poglavju 3.5 prek simulacije z MKE.  
 




























































m1 = 0.200, A1 = 1.100
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3.4 Demoduliranje signalov 
3.4.1 Demodulator z detektorjem ovojnice 
Najbolj preprosta metoda demodulacije amplitudno moduliranega signala je ti. detektor 
ovojnice (envelope detector), ki je prikazan shematsko na sliki 33. Uporabljena je standardna 
silicijeva dioda. Vezje vzbujamo s funkcijo 
푉푖푛(푡) = (1 + 푚 cos(2휋푓푡푡)) ⋅ cos(2휋푓푐푡), (25) 
pri čemer sta 푓푡 = 10 kHz in 푓푐 = 1 MHz.  
 
Slika 33: detektor ovojnice z dvostopenjskim filtriranjem. 
Opazujmo izhodna signala 푉표푢푡1 in 푉표푢푡2 za dva modulacijska indeksa 푚; 0,5 (slika 34 (a)) in 5 
(slika 34 (b)). Vidimo, da detektor ovojnice dobro deluje za signal z manjšim modulacijskim 
indeksom, če pa je signal premoduliran, torej takšne (pulzirajoče) oblike, kot je diferencialni 
izhodni signal obravnavanih mikrotransformatorjev, pa dobimo samo ovojnico pozitivne 
periode signala, ki nam pri pridobivanju kvalitetnega signala za interpolator ne koristi.  
Še en razlog, ki govori proti uporabi detektorja ovojnice, je v tem, da takšen način 
demodulacije ne omogoča uporabe informacije o fazi, ki jo vsebuje signal. Kot bomo videli v 
poglavju 3.4.2, lahko prek demodulacije z upoštevanjem faznega zamika, ki ga vnaša tarča, 












Slika 34: signali detektorja ovojnice. (a) signal z m = 0.5; (b) premoduliran signal z m = 1.5. 
3.4.2 Sinhronski detektor 
Oglejmo si naslednjo možnost demodulacije diferencialnega signala tuljavic, ki temelji na 
mešanju (množenju) signala tuljavic s signalom iste frekvence. Predpostavimo premodulirano 
amplitudno modulacijo diferenčnega signala, saj ima diferenčni signal mikrotuljavic (ob 
predpostavki, da absolutna simetrija med kanaloma ni dosežena, kar je varno, saj je to v 
praksi nemogoče, kot potrjujejo tudi predstavljene simulacije z MKE) enak spekter kot 
amplitudno moduliran signal. 
Slika 35 prikazuje spektra amplitudno moduliranega diferencialnega signala 
mikrotransformatorjev. Amplituda spektralnih komponent je odvisna od razmerja med 
signaloma posameznega mikrotransformatorja. Slika 35 (a) predstavlja spekter signala 
običajne amplitudne modulacije, v katerem je prisoten nosilec. Takšen spekter (z drugačnimi 
razmerji spektralnih komponent) ima tudi nesimetričen (običajen) signal 
mikrotransformatorja.  
Slika 35 (b) kaže spekter popolnoma simetričnega signala mikrotransformatorja. Nosilni 
signal s frekvenco fc se zaradi simetrije izloči, prisotna sta samo zgornji (USB s frekvenco  
fc + ft), in spodnji bočni pas (LSB s frekvenco fc - ft). Torej gre pri popolno simetričnemu 
signalu za ti. dvobočno modulacijo s potlačenim nosilcem (DSB-SC; double-sideband 
suppressed-carrier). Omenjene kratice so znane na področju telekomunikacij [69].  

























































Slika 35: spektra amplitudno moduliranega diferencialnega signala mikrotransformatorjev.  
Amplitudno modulirani signal 푈푠푖푔(푡) = (1 + 푚 cos(휔푡푡 + 휑푡) cos(휔푐푡 + 휑푐) pomnožimo s 
signalom 푈푚푖푥(푡) = cos(휔푐푡 + 휑푚)	enake frekvence, kot je nosilna frekvenca 
signala푓푐: 푈푑푒푚(푡) = 푈푠푖푔(푡) 푈푚푖푥(푡).  Dobimo izraz: 
푈푑푒푚(푡) = 14 (2 cos( 휑푐 − 휑푚) + 2 cos( 2휔푐푡 + 휑푐 + 휑푚) +                + 푚((cos(휔푡푡 − 휑푚 + 휑푡 + 휑푐) + cos(휔푡푡 + 휑푚 + 휑푡 − 휑푐) +                + cos((2휔푐 − 휔푡)푡 + 휑푐 + 휑푚 − 휑푡) + cos((2휔푐 + 휔푡)푡 +휑푐 + 휑푚 + 휑푡))) 
(26) 
 
Rezultat mešanja sestavljajo signali pri štirih različnih frekvencah, kot prikazuje slika 36 s 
frekvenčnim spektrom demoduliranega signala 푈푑푒푚. Črtkano je prikazan spekter osnovnega 
signala 푈푠푖푔, ki ga preslikujemo z mešanjem. Za nas je zanimiv signal pri frekvenci gibanja 
tarče 푓푡. Kot vidimo, v svoji bližini nima nobenih drugih signalov, kar pomeni, da ga lahko z 
nizkoprepustnim filtrom, kot nakazuje slika, zlahka izločimo iz signala 푈푑푒푚. Moteča je lahko 
edinole enosmerna komponenta signala, ki je sorazmerna kosinusu fazne razlike med 
mešalnim in demoduliranim signalom. Tudi zato je izbira ustreznega faznega kota tako 
pomembna in, kot bomo videli, močno vpliva na popačenje signalov. 
Če je gibanje tarče zelo počasno, oziroma če tarča stoji, se frekvenca gibanja tarče 푓푡 približa 
ničli, torej enosmernemu signalu. Zato pri načrtovanju merilnega kanala na nivoju integriranih 
komponent ne smemo pozabiti na zagotovitev enosmerne prepustne poti.  
Mejna frekvenca nizkoprepustnega filtra 푓푚 v sistemu prav tako ne sme biti izbrana prenizko, 
saj mora odgovarjati največji hitrosti gibanja tarče. Če je perioda tarče 푃푡 denimo enaka 1 
mm, in je merjena hitrost gibanja tarče enaka 푣 = 50 m/s, to prinese frekvenco gibanja tarče 
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Slika 36: spekter sinhronsko demoduliranega diferencialnega signala mikrotransformatorjev. Osnovni 
signal je prikazan črtkano. Karakteristiko nizkoprepustnega filtra prikazuje prevajalna funkcija (rdeče).  
푓푡 = 푣푃푡 =
50 ms1 mm = 50 kHz. (27) 
Tudi v splošnem so, kot kaže enačba (26), amplitude vseh komponent odvisne tudi od faznih 
razmer med moduliranim in mešalnim signalom. Ker ima kosinus pri ničelnem argumentu 
najvišjo vrednost, vidimo, da bomo največje amplitude demoduliranega signala dobivali 
takrat, ko bosta fazna kota med mešalnim in nosilnim signalom izenačena. Analiza z MKE je 
pokazala, da lega tarče pomembno vpliva tudi na fazne razmere v induciranemu signalu 
mikrotransformatorjev. Vse to moramo torej upoštevati pri analizi demodulatorja in pri izbiri 
optimalnega faznega kota mešalnega signala, ki ima, kot vidimo, pomemben vpliv na 
delovanje senzorskega sistema. 
Slika 37 predstavlja osnovno shemo sinhronskega demodulatorja diferencialnega signala 
tuljavic. Signala tuljavic 푢1 in 푢2 odštejemo, da dobimo signal 푢푑푖푓푓 , ki ga množimo s 
signalom 푢푚푖푥. Signal 푢푚푖푥 ima frekvenco, enako nosilni frekvenci vzbujanja 푓푐, ki ga fazno 
zamikamo. Simulacijo izvedemo za simulirane signale bakrene in pločevinaste tarče pri 1 in 4 
MHz, fazni kot mešalnega signala spreminjamo od 0 do 180°. Fazna razlika 휑푚푖푥 je podana 
relativno glede na izhodna signala sekundarnih navitij mikrotransformatorjev 푢1 in 푢2. Signala 












Slika 37: blokovna shema homodinske (sinhronske) demodulacije diferencialnega signala dveh 
mikrotransformatorjev. 휟흋 predstavlja fazni zamik med vzbujalnim in mešalnim signalom.  
Po mešanju dobimo signal 푢푑푖푓푓푚푖푥, ki ga filtriramo z nizkoprepustnim filtrom, da dobimo 
signal 푢푑푖푓푓푚푖푥푓푖푙푡, kot je prikazano v spektru na sliki 36. Uporabljen je Butterworthov filter 
četrtega reda z mejno frekvenco, nastavljeno na 5-kratnik frekvence gibanja tarče 푓푡. 
Sliki 38 in 39 prikazujeta časovne poteke signalov 푢푑푖푓푓 , 푢푑푖푓푓푚푖푥 in 푢푑푖푓푓푚푖푥푓푖푙푡 za vse 
obravnavane primere. Frekvenca gibanja tarče 푓푡 je enaka 20 kHz. 
  


































































































Slika 39: rezultati sinhronske demodulacije za izhodne diferencialne signale mikrotransformatorjev  
pri 4 MHz. 
 
Kot merilo kvalitete demoduliranega diferencialnega signala je uporabljeno skupno 
harmonsko popačenje (THD – Total Harmonic Distortion), ki podaja razmerje vsote moči 
višjeharmonskih komponent signala z njegovo osnovno harmonsko komponento 푈1 [70] 
(str. 83): 
푇퐻퐷 = √푈22 + 푈32 + 푈42 + 푈52 + ⋯푈1 . (28) 
Pri računanju se odločimo za vsoto 2. do 5. harmonske komponente. Amplituda 
diferencialnega signala in njegov THD za obravnavane štiri primere sta v odvisnosti od faze 
mešalnega signala 휑푚푖푥 prikazana na sliki 40, vse rezultate pa povzema tudi tabela 3. 







































































































































































































































































Slika 40: spektri filtriranega demoduliranega signala in odvisnost amplitude ter popačenja 
demoduliranega signala od faze mešalnega signala 흋풎풊풙. 
V splošnem lahko opazimo, da je popačenje večje tam, kjer je amplituda signala majhna. 
Konice popačenja pri minimalni amplitudi pripisujemo numeričnim napakam. Pri nekaterih 
situacijah (pločevina – 4 MHz in  baker – 1 MHz) opazimo, da se minimum popačenja ne 
ujema z maksimumom amplitude signala.  
Simulacija izkazuje precej boljše rezultate za feromagnetno tarčo, tako v smislu amplitude 
(zlasti pri nizkih frekvencah, pri 4 MHz se amplitudi za bakreno in jekleno tarčo dokaj 
izenačita) kot v smislu popačenja. 
흋풎풊풙  
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0      6,65       78,76         4,19      580,96         1,54      197,62         1,67      530,53    
7,5      6,27       88,15         4,17      595,15         1,55      188,82         1,78      483,86    
15      5,99       96,04         4,19      599,18         1,57      176,79         1,92      428,92    
22,5      5,75      102,29         4,25      592,98         1,58      161,74         2,11      366,65    
30      5,56      106,80         4,36      576,65         1,60      143,92         2,39      298,13    
37,5      5,38      109,48         4,51      550,47         1,62      123,63         2,86      224,54    
45      5,22      110,29         4,72      514,91         1,66      101,23         3,83      147,20    
52,5      5,08      109,21         5,02      470,59         1,72       77,10         7,15       67,70    
60      4,94      106,28         5,44      418,27         1,84       51,65       25,14       17,36    
67,5      4,81      101,52         6,07      358,91         2,21       25,32         3,35       96,15    
75      4,68       95,04         7,06      293,61       12,50         1,65         1,51      175,07    






























































90      4,46       77,35       12,23      151,90         1,26       54,47         0,87      323,14    
97,5      4,41       66,45       22,25       83,21         1,35       79,80         0,89      389,57    
105      4,50       54,45         0,14       28,30         1,39      103,76         0,95      449,35    
112,5      4,97       41,57       25,97       87,97         1,42      125,95         1,02      501,45    
120      6,62       28,15       12,50      164,19         1,44      145,98         1,09      544,98    
127,5    12,77       15,07         8,45      237,78         1,46      163,52         1,16      579,19    
135    46,65         6,67         6,59      307,39         1,48      178,25         1,22      603,50    
142,5    19,60       15,76         5,59      371,80         1,49      189,94         1,29      617,48    
150    11,81       29,75         4,99      429,89         1,50      198,38         1,35      620,91    
157,5      9,20       43,30         4,63      480,65         1,51      203,42         1,42      613,71    
165      7,92       56,14         4,40      523,21         1,52      204,99         1,49      596,02    
172,5      7,15       68,03         4,27      556,84         1,53      203,04         1,57      568,13    
180      6,65       78,76         4,19      580,96         1,54      197,62         1,67      530,53    
Tabela 3: rezultati popačenja THD in amplitud demoduliranega signala. 
 
Na sliki 41 si oglejmo še, kako se demodulacija spremeni, če za mešanje uporabimo 
pravokoten signal z dvižnim in ugasnim časom 10 ns.  
 
Slika 41: rezultati sinhronske demodulacije za izhodne diferencialne signale mikrotransformatorjev pri 
















































Slika 42: spekter filtriranega demoduliranega signala in odvisnost amplitude ter popačenja 
demoduliranega signala od faze mešalnega signala 흋풎풊풙 pri bakreni tarči in 4 MHz in pravokotnem 
mešalnem signalu. 
Vidimo, da se fazna odvisnost bistveno ne spremeni, pa tudi minimalno popačenje ostaja 
enako, približno 4 %.  
3.4.2.1 Sinhronska demodulacija z lastnim mešanjem 
Obstaja tudi možnost sinhronske demodulacije signala 푢푑푖푓푓  brez posebnega vira lokalnega 
oscilatorja, pri čemer bi se izognili težavam z zagotavljanjem ujemanja faze mešalnega 
signala 휑푚푖푥, in sicer tako, da bi mešalni signal nadomestili kar z demoduliranim signalom: 
signal kvadriramo. Žal ugotovimo, da tako ne dobimo sinusne modulirane oblike signala, 
temveč usmerjeno, kot kaže slika 44 (a), zato tak način ni smiseln. 
 Težavo lahko rešimo s tem, da na vhod mešalnika vodimo enega od odštevanih signalov 푢1 
ali 푢2. Rezultate takšne demodulacije prikazuje slika 44 (b). Sistem za obe različici je 
shematsko prikazan na sliki 43. Pri prikazanem primeru smo dosegli THD 4,75% in 





























































Vidimo, da je popačenje primerljivo z boljšimi rezultati pri običajnem sinhronskem 
detektorju, resno težavo pa predstavlja amplituda mešalnega signala, ki bi ga bilo potrebno 
ojačiti (pri čemer se le težko izognemo vnesenemu faznemu zamiku). Če bi uporabljali za 
mešanje kar stikalno vezje (npr. tranzistorska vrata), pa bi zopet morali ojačiti signal 푢1 do 
nivoja, primernega za proženje vrat, kar ob njegovih nizkih amplitudah zopet ni preprosto. 






Slika 44: signalne oblike pri homodinski demodulaciji z lastnim mešanjem.  
(a) – kvadriranje (mešanje s signalom 풖풅풊풇풇 , (b) – mešanje s signalom 풖ퟏ. 
3.4.3 Heterodinski merilni kanal 
Koncept heterodinskega sprejemnika je dobro poznan na področju radiofrekvenčnih (RF) 
vezij, saj ga je bilo do nedavnega mogoče najti praktično v vsakem komercialnem radijskem 
sprejemniku, ne glede na valovno dolžino. Temelji na mešanju zaznavanega signala z 
(nosilno) frekvenco 푓푐 z mešalnim signalom, ki ima frekvenco višjo/nižjo za frekvenco 
medfrekvence 푓푚, torej ima mešalni signal frekvenco 푓푐 +/−푓푚. Izhodni spekter signala po 
mešanju ima dominantno frekvenco 푓푚 (in seveda vsebuje vse kombinacije višjih harmonskih 
komponent). Frekvenca 푓푚 je tipično precej nižja od nosilne frekvence. Pri takem sistemu gre 
predvsem za dve prednosti: obdelava signalov po heterodinskem mešanju je zaradi nove nižje 
medfrekvence 푓푚 lahko bistveno manj zahtevna, predvsem s stališča mejne frekvence 





















































































enostavnejše, saj spreminjamo samo frekvenco lokalnega oscilatorja, ki je vedno za 푓푚 
različna od frekvence oddajnika, ki ga sprejemamo. Tudi filtrska vezja so bistveno 
preprostejša, saj je mogoče uporabljati standardne pasovnoprepustne filtre s sredinsko 
frekvenco 푓푚 in pasovno širino, enako pasovni širini sprejemanega signala. Za demoduliranje 
ojačenega signala frekvence 푓푚 spet lahko uporabimo sinhronsko detekcijo (tokrat seveda s 
sinhronsko frekvenco 푓푚) oziroma detektor ovojnice. Zadnje pa pri našem sistemu, kot smo 
videli, ne pride v poštev.  
Bistvena prednost takega sistema za obravnavani senzorski sistem bi bila v znižani 
občutljivosti sistema za šum 1/f, ki je v mikroelektronskih vezjih v tehnologiji CMOS zelo 
močno prisoten [10], saj bi ojačevanje signala ne potekalo več pri zelo nizkih frekvencah 
oziroma v enosmernih razmerah, temveč pri frekvenci 푓푚, ki je lahko postavljena tako visoko, 
da se v zadostni meri izognemo motečemu vplivu 1/f šuma. Izbira zadosti visoke frekvence 
푓푚 je močno povezana tudi s prej vpeljano hitrostjo gibanja tarče 푓푡, saj pasovno širino 
medfrekvenčnih filtrov pogojuje ravno ta frekvenca. Ob preveliki zahtevani pasovni širini in 
premajhni frekvenci 푓푚 se lahko spet spustimo v območje dominantnega vpliva 1/f šuma. 
Žal je integracija heterodinskega sistema v mikroelektronskih tehnologijah zahtevna, 
predvsem zaradi tehnoloških omejitev glede izdelave medfrekvenčnih filtrov in ker je 
relativno zahtevno izdelati oscilatorja, ki nihata zelo blizu skupaj in s konstantno frekvenčno 
razliko, kar bi bilo potrebno pri naši aplikaciji. Medfrekvence so namreč relativno nizke, zato 
kvalitetni filtri zahtevajo velike kapacitivnosti, neugodne s stališča porabe prostora na siliciju 
in posledično visoke cene takih vezij. Zato so se z višanjem telekomunikacijskih frekvenc, 
zlasti v mobilni telefoniji in digitalnih omrežjih, in z vzporednim napredkom 
mikroelektronskih tehnologij, pojavila nova integrirana komunikacijska vezja, znana pod 
imenom »Low-IF«, kar pomeni, da uporabljajo nizko medfrekvenco, kar dosežejo s 
kombinacijami kvadraturno mešanih signalov. Tipično vezje je Weaverjeva arhitektura 
sprejemnika [45]. 
Lahko pa si pomagamo s principom sekanja, kjer gre podobno za ojačenje signala, ki mu 
dvignemo frekvenco, kar si bomo ogledali v zadnjem, 5. poglavju.  
3.4.4 Vnos asimetrije v signala u1 in u2 
V splošnem se pri senzorskih sistemih, delujočih na diferencialen način, trudimo zagotavljati 
kar največjo simetričnost negativnega in pozitivnega kanala. Razlog za to je želja po 
zmanjšanju ti. ničelne prednapetosti (offset) izhodnega signala. To je napetost, ki je na izhodu 
57 
prisotna tudi takrat, ko sta napetosti mikrotransformatorjev, čeprav bi takrat pričakovali 
ničelno vrednost izhoda. Izkaže pa se – morda kontraintuitivno – da nam v obravnavanem 
sistemu asimetrija med odštevanima signaloma 푢1 in 푢2 lahko tudi koristi. Lahko namreč 
omogoči preprosto detekcijo signalov z detektorjem ovojnice, kar bistveno poenostavi 
zasnovo vezja. Seveda se moramo ob tem odreči korekcijam popačenja izhodnega signala z 
izbiro prave vrednosti faze mešalnega signala 휑푚푖푥, vendar pa je drugi strani korekcije 
popačenja mogoče dokaj preprosto opravljati tudi na drugačen način šele po demodulaciji 
signala. To lahko storimo na primer z medsebojnim odštevanjem in prištevanjem majhnih 
deležev kvadraturnih izhodov senzorskega sistema, za kar lahko preprosto uporabimo 
operacijski ojačevalnik.  
Slika 45 prikazuje rezultate sinhronske demodulacije, če signal 푢1 pred odštevanjem 
pomnožimo s faktorjem asimetrije A, ki je naveden nad pripadajočo sliko. Vidimo lahko, da 
dobimo podobne signale kot pri simetričnih izvedbah z enako odvisnostjo oblike od faze 
mešalnega signala, kot smo jih dobivali prej, pri simetričnih signalih, kot potrjuje tudi spekter 
signala z asimetrijo A = 1,20, prikazan na sliki 46. Edina razlika, ki je prisotna v 
demoduliranih signalih, je bistveno višja ničelna napetost, kar pa seveda pri velikih ojačenjih 
v nadaljevanju merilnega kanala lahko predstavlja resen problem. 
 
A=1,05 A=1,10 A=1,20 
   

















































































































































Slika 46: spekter, popačenje in medvršna napetost demoduliranega diferenčnega signala pri asimetriji  
A = 1,20. 
 






Slika 47: osi rotacije tarče. 
 
Poleg odvisnosti induciranih napetosti od pomika smo opazovali tudi občutljivost 
simuliranega sistema na rotacijo tarče v različnih oseh, do česar lahko pride v vsaki aplikaciji 
vsakega tipa senzorja, ki uporablja merilno letev. Slika 47 prikazuje vse tri osi, v katerih smo 
tarčo rotirali, in sicer vsakič za 3°. Uporabili smo primer bakrene tarče pri 4 MHz pri fazi 
mešalnega signala 휑푚푖푥 = 0° in enako metodologijo simulacije, kot smo jo že opisali v 































































Slika 48: popačenje izhodnega signala pri nagibanju tarčne letve.  
V legendi je prikazano tudi popačenje THD. 
Glede spreminjanja potekov v odvisnosti od zasuka tarče lahko ugotovimo, da rotacijsko in 
prečno nagibanje tarče (osi x in z na sliki 47) nimata bistvenega vpliva na karakteristike, saj 
na sliki 48 lahko vidimo, da se praktično pokrijejo s situacijo brez nagiba. Tam je vpliv 
zamika tarče več ali manj enak na oba mikrotransformatorja v paru, zato ne prihaja do razlik. 
Sprememba vpliva tarče, ki prinese spremembo magnetnega sklopa med tuljavicama, je za 
oba mikrotransformatorja enak (nagib v osi x), ali pa se med mikrotransformatorjema 
kompenzira (nagib v osi z). Velik vpliv pa ima vzdolžna rotacija tarče (os y), saj je v taki 
situaciji tarča precej bliže enemu od mikrotransformatorjev kot drugemu, kar pomeni, da si 
izhodni napetosti para mikrotransformatorjev nista več nasprotno enaki. Nastane sprememba 
ničelne napetosti signala (odmik od ničelne lege), dobimo pa tudi povečano popačenje (11 % 
namesto 4,2 % THD), ki je jasno vidno na karakteristiki.  
3.6 Izvedba mikrotransformatorja in njegovo modelno vezje 
Naslednja pomembna metoda, uporabljena pri načrtovanju, je bila pridobitev modelnega 
električnega vezja mikrotransformatorjev. Kot najkoristnejše orodje se je pri tem izkazal 
programski paket podjetja Ansys Electronic Desktop – Q3D Extractor.  
To programsko orodje pri izdelavi modelnega vezja kombinirano uporablja metodo končnih 
elementov in momentno metodo (tudi: metodo mejnih elementov); prvo za računanje 
enosmernega rezistivnega toka znotraj prevodnikov, medtem ko momentno metodo uporablja 
za reševanje induktivnih in kapacitivnih problemov. Momentna metoda v primerjavi z MKE 
uporablja preprostejše testne funkcije (tipično odsekoma konstantne). Pretvorba problema v 
sistem linearnih enačb uporablja Greenove funkcije, kar se odraža tudi v tem, da je na koncu 

























matrika gostejša kot pri MKE, kar pomeni, da je za reševanje sistema potrebno uporabiti 
iterativne metode. [71] 
Glede računanja induktivnosti in upornosti (R, L) program deli frekvenčno območje izračuna 
na dve podpodročji: izračun frekvenčno neodvisne R in L (»enosmerno« področje) in 
področje, kjer upornost strukture narašča s korenom frekvence (푅 ∝ √푓 ), kar se dogaja 
zaradi kožnega pojava. Ker zaradi omejitev vgrajene elektronike ne pričakujemo delovanja 
senzorskega sistema pri frekvencah višjih od 10 MHz, se lahko omejimo na prvo področje. 
Njegova zgornja frekvenčna meja je povezana z vdorno globino 훿 [62], ki določa stopnjo 
izraženosti kožnega pojava v prevodniku. Predstavlja globino izriva toka, do katere tokovna 
gostota pade do 1/푒 (37 %) tokove gostote na površini vodnika. Vdorno globino pri frekvenci 
f izračunamo po enačbi (29), kjer je 휌 specifična električna prevodnost materiala, 휇 pa 
njegova magnetna permeabilnost: 
 훿 =  √ 휌휋휇푓  . (29) 
Vdorna globina aluminija pri frekvenci 10 MHz znaša 26 µm. Pri submikronski debelini 
metalnih linij, kakršne so prisotne v načrtanem mikrosistemu, tako lahko privzamemo 
praktično homogeno tokovno gostoto prek preseka linije in računamo frekvenčno neodvisno 
upornost in permeabilnost.  
Modelno vezje obravnavanega mikrotransformatorja, kot ga generira orodje Q3D, je 
prikazano na sliki 49. Induktivnosti so razdeljene na dva dela, da s tem omogočimo 
modeliranje kapacitivnega sklopa s sredine transformatorja.  
V poglavjih 3.2.3 in 3.2.4 smo obravnavali enačbe za izračun lastne in medsebojne 
induktivnosti navitij mikrotransformatorja. Primerjajmo rezultate po predstavljenih enačbah z 
rezultati, ki jih dobimo z ekstrakcijo parazitnega modela v programskem paketu Ansys 
Electronic Desktop. Ker sta obe induktivnosti na primarju Lprim in na sekundarju Lsek enaki  
(L1 = L2; L3 = L4), sta zaradi lažje primerjave z računskimi rezultati induktivnosti podani 
pomnoženi s faktorjem 2. Medsebojna induktivnost M je podana tudi s faktorjem sklopa k 
(velja relacija 푀 = 푘√퐿푝푟푖푚퐿푠푒푘). V tabeli 5 so podani rezultati za dva obravnavana primera 
mikrotransformatorjev, dimenzije katerih so prikazane na sliki 52. Število ovojev primarja in 
sekundarja sta označeni z Nprim in Nsek. Večji mikrotransformator označujemo s »4c«, 
manjšega pa s »4b«. Oba mikrotransformatorja sta navita na način, ki zmanjšuje medsebojno 
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kapacitivnost med ovoji. Način navijanja je prikazan na sliki 50. Vertikalna struktura plasti za 
realizacijo mikrotransformatorja je prikazana na sliki 51 (a), tridimenzionalni pogled v 


















(a)                                                (b) 
 
(c) 
Slika 49: modelno vezje 
mikrotransformatorja. 
Slika 50: navijanje mikrotransformatorja. (a) legenda 
metalnih nivojev M1-M3; (b) način navijanja tuljav;  
(c) dejanska sestavnica mask. 
Plast d [µm]  
METAL4 0.925  
via3 1 
METAL3 0.64  
via2 1 
METAL2 0.64  
via1 1 




Slika 51: (a) vertikalni presek metalnih plasti v uporabljeni tehnologiji z debelinami d;  
(b) tridimenzionalni pogled v zgradbo mikrotransformatorja.  
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a 495 495 
b 750 1490 
c 342 
d 576 1316 







Tabela 4: dimenzije obravnavanih 
mikrotransformatorjev glede na sliki 52 in 50.  
Vse mere so v µm. 
Oba obravnavana mikrotransformatorja sta navita v treh metalnih plasteh, četrta (najvišja) pa 
je uporabljena za prevezave. Zunanji sivi pravokotnik na sliki 52 predstavlja primarno navitje, 
notranji pa sekundarno. Na desnem delu slike 50 je predstavljen način navijanja 
mikrotransformatorja. Izmenjujejo se plasti vseh treh ovojev; dejansko je mikrotransformator 
sestavljen iz treh zaporedno vezanih tuljav, od katerih je vsaka izvedena v eni metalni plasti, 
med njimi pa so prevezave, izdelane v najvišji metalni plasti. Če bi bile tuljave navite v 
metalnih plasteh na način, da bi vsa tri navitja ležala eno pod drugim, bi precej povečali 
kapacitivnost med ovoji, če pa bi navitja postavljali tako, da bi bil prehod med plastmi 
izveden ob vsakem ovoju, bi se precej povečala upornost navitja, saj ima povezava med 
plastmi (t.i. via) relativno visoko upornost (nekaj 10 Ω). Pričakujemo, da uporabljena 
struktura prinaša približno 60% zmanjšanje medovojne kapacitivnosti v primerjavi s 
strukturo, kjer bi bili pri enakem medovojnem razmiku sosedni ovoji izvedeni v enakih 
metalnih plasteh. Visoka upornost navitja ni zaželena zaradi povečanega šuma (to lahko 
pomeni težavo zlasti pri sekundarnem navitju), pri primarnem navitju pa je težava v tokovni 
omejitvi, ki jo predstavlja upornost navitja za vir, saj je inducirana napetost sekundarja 
odvisna od primarnega toka. To pomeni, da pri preveliki upornosti primarnega navitja vir, ki 
bi bil vključen v samo integrirano vezje senzorja, njegova maksimalna izhodna napetost pa bi 
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bila blizu napajalni napetosti (tipično 3,3 V oziroma 5 V), ne bi mogel pognati velikega toka, 








푳풓풂č−푳푸ퟑ푫푳풓풂č     [%] 
4b 
Lprim 2,31 µH 2,32 µH -0,43 % 
Lsek 1,32 µH 1,32 µH 0,00 % 
M 755 nH 751 nH 0,53 % 
k 0,433 0,429 0,92 % 
4c 
Lprim 4,22 µH 4,24 µH -0,47 % 
Lsek 2,89 µH 2,89 µH 0,00 % 
M 1,62 µH 1,61 µH 0,62 % 
k 0,465  0,461 0,86 % 
Tabela 5: primerjava izračunanih in ekstrahiranih induktivnosti. 
Na podlagi rezultatov, podanih v tabeli 5, lahko zaključimo, da so za izračun lastnih in 
medsebojnih induktivnosti pravokotnih mikrotuljavic oziroma mikrotransformatorjev opisane 
oblike in dimenzij, kot jih lahko uporabljamo v senzorjih pozicije opisanega tipa, primerne 
enačbe, predstavljene v poglavjih 3.2.3 in 3.2.4. Razlike med izračunanimi in simuliranimi 
vrednostmi parametrov mikrotuljavic za dva analizirana primera mikrotransformatorjev 
znašajo namreč manj kot odstotek. Na žalost pridobljenih rezultatov ni bilo mogoče preveriti 
z direktnimi meritvami, saj rezistivni del impedance močno dominira nad kapacitivnim in 
induktivnim, kar predstavlja težavo za meritev z LCR merilnikom oziroma impedančnim 
analizatorjem. Modelno vezje je mogoče validirati le posredno prek meritev inducirane 
napetosti na sekundarju, kot je prikazano v poglavjih 3.6.1 in 4, ko bomo pridobljeni model 
mikrotransformatorja združili z modelom integriranega vezja v simulacijskih okoljih SPICE / 
Cadence (Spectre). 
Simulacijsko orodje Q3D na relativno preprost način omogoča vpogled v kapacitivni sklop 
med navitjema mikrotransformatorja. Oglejmo si, s kakšnimi vezji lahko preverimo zgornje 
predpostavke, najprej pa predstavimo priklopne točke mikrotransformatorja, ki je prikazan 
shematsko na sliki 53.  
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Slika 53: priklopne točke navitij mikrotransformatorja. 
 
Povezave med vozlišči fizičnega mikrotransformatorja glede na modelno vezje, prikazano na 
sliki 49, povzema tabela 7. Oglejmo si, kako vpliva način priklopa na amplitudo sekundarne 
napetosti. Obravnavana vezja so predstavljena na sliki 54. Vidimo, da so uporabljene vse 
možne kombinacije priključitve mase na primarnem in na sekundarnem navitju. 
 
Slika 54: štirje načini priklopa mikrotransformatorja. Upornost R znaša 100 MΩ. 
Oglejmo si rezultate. Mikrotransformator vzbujamo s sinusnim signalom frekvence 1 MHz in 
amplitude 1 V. Na sliki 55 so prikazani tokovi virov (iz pozitivne sponke vira; vsi so enaki) in 
napetosti na bremenskem uporu R za vse štiri načine prikazane načine priklopa. Visoka 
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upornost upora R predstavlja visoko vhodno impedanco ojačevalnika, ki je v integriranem 
vezju priključen na sekundar mikrotransformatorja. 
  
 
Slika 55: tokovi virov in napetosti na sekundarju za štiri različne priklope  
mikrotransformatorja po sliki 54. 
Vidimo, da je bremenski tok za vse štiri priklope enak, kar je seveda pričakovano. Zanimive 
pa so razlike v sekundarni napetosti. Opravka imamo z dvema situacijama, ki sta zamaknjeni 
za 180° – zamenjava priključkov na sekundarni strani obrne zgolj fazo, amplituda pa se ne 
spremeni. Ta se spremeni glede na priklopno točko mase na primarnem navitju. Podrobneje 
bomo obravnavali priklop na primarni strani in se odločili za fiksen priklop mase na 
sekundarni strani: ozemljili bomo sponko rec_in.  
Želimo čim bolj zmanjšati kapacitivni del sklopa med navitjema mikrotransformatorja, saj je s 
položajem tarče moduliran le induktivno preneseni signal. Stopnja modulacije, ki jo definira 
enačba (12), bo namreč pri enakem prispevku modulirane inducirane napetosti, tem večja, tem 
nižja bo skupna napetost (vsota inducirane in kapacitivno prenesene napetosti).  
Učinke neželenega kapacitivnega sklopa med navitjema mikrotransformatorja lahko 
zmanjšamo z različnimi načini priklopa referenčnega potenciala (mase) na sponke 
mikrotransformatorja. Potencialna možnost za zmanjšanje kapacitivnega sklopa je tudi 















V(1) V(2) V(3) V(4)
I(V1) I(V2) I(V3) I(V4)
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povečanje kapacitivnosti primarnega navitja proti referenčni točki [17], saj s tem sklopimo 
večji delež kapacitivno prenesenega signala proti masi (najnižjemu potencialu vezja, t.j. 
napetosti substrata) in tako preprečimo, da bi se ta signal (v celoti) sklapljal na sekundarno 
navitje. Vendar se je potrebno zavedati dejstva, da bo s povečanjem kapacitivnosti proti masi 
tok, ki bo tekel skozi primarno navitje, večji, saj bo impedanca primarnega navitja, ki jo čuti 
vzbujevalni vir, manjša. Če ima energetska učinkovitost delovanja mikrosistema za 
načrtovalca visoko prioriteto, je potrebno razmisliti, ali zmanjšanje kapacitivno prenesene 
napetosti na sekundarju odtehta povečanje primarnega toka.  
To lahko dosežemo z dodajanjem kovinskih elementov [17] med primarno in sekundarno 
navitje, ki so priklopljeni na referenčni potencial (idealno kar na maso oziroma na točko z 
dobro definiranim enosmernim potencialom, torej z majhno impedanco proti masi). 
Obravnavali bomo dve možnosti zmanjševanja kapacitivnega presluha med navitjema. Prva 
možnost je postavitev obroča med primarno in sekundarno navitje, druga možnost pa je 
prekritje mikrotransformatorja s plastjo metala. Obroč moramo vsaj na enem mestu prekiniti, 
saj bi drugače deloval kot kratkostični ovoj, in ga kontaktirati proti referenčnemu potencialu 
samo na enem mestu. Obe možnosti hkrati prikazuje slika 56. 
 
Slika 56: zmanjševanje kapacitivnega presluha med navitjema mikrotransformatorja. 
Če se odločimo za prekrivanje mikrotransformatorja s kovinsko plastjo, je situacija 
zapletenejša. Najprej je potrebno zagotoviti, da se energija primarnega navitja ne izgublja v 
kovinski plasti prek delovanja vrtinčnih tokov. To lahko dosežemo z lameliranjem kovinskega 
prekritja, kar je dobro poznan princip iz omrežnih transformatorjev. Za lameliranje obstaja 
tudi tehnološki razlog: mikroelektronski procesi ne dopuščajo poljubno velikih strnjenih 
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metalnih površin v integriranem vezju, saj ne morejo zagotoviti njihove trdnosti. Za izvedbo 
lamel je mogoče uporabiti kar vrhnjo metalno plast (METAL4 v uporabljeni štirislojni 350-
nanometrski tehnologiji), vendar pri njej ne smemo pozabiti na izolacijo povezav med navitji 
mikrotransformatorja. 
V namen preverjanja disipacije v lamelizaciji prek delovanja vrtinčnih tokov smo izvedli 
simulacijo z orodjem za MKE. Planarno tuljavo dimenzij 980 × 500 µm smo prekrili s 
kovinsko plastjo debeline 2 µm in jo lamelirali. Lamele so imele širino 100 µm in so bile 
staknjene na robu z ozkim povezovalnim elementom širine 10 µm. Opisana struktura je 
prikazana na sliki 57. 
Izračunali smo disipacijo moči v celotni simulirani strukturi ter disipacijo moči v kovinski 
prekrivni plasti, ter magnetni pretok skozi centralno področje tuljave. Njene materialne 
lastnosti so bile nastavljene na lastnosti aluminija s specifično prevodnostjo σ = 3,77 · 107 
S/m. Potem smo simulacijo ponovili še enkrat – tokrat smo nadomestili lamelne dele z 
zrakom. Njegovo prevodnost smo zaradi izboljšanja konvergence simulacije nastavili na σ = 
103 S/m, kar ne vpliva pomembno na rezultate. Opazovali smo magnetni pretok skozi 
sredinsko področje tuljave, ki določa inducirano napetost v sekundarni tuljavi. Pri lameliranju 
je znašal integral magnetnega pretoka skozi sredinsko ploskev tuljave 1,495 · 10-11 Wb, sicer 
pa je meril 1,509 · 10-11 Wb, kar pomeni približno 1% zmanjšanje magnetnega pretoka zaradi 
prisotnosti lamel, kar je sprejemljivo. 
 
Slika 57: mikrotransformator z lamelami. 
Ko smo tako preverili primernost prekrivanja mikrotransformatorja s kovinskim zaslonom, se 
vrnimo h kapacitivnim lastnostim samega mikrotransformatorja. Obravnavali bomo večji 
mikrotransformator »4c«. S programskim orodjem Q3D določimo parazitne kapacitivnosti 
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posameznih navitij. Lamelirana zaščita (»shield«) in obroč (»ring«) sta označeni kot plavajoči 
električni omrežji (»floating net«), medtem ko imata primarno in sekundarno navitje določeni 
po dve priključni sponki. Ena od njih predstavlja vir toka (»source«), druga pa ponor (»sink«). 
Programsko orodje lahko kot induktivne in uporovne strukture modelira le električna omrežja, 
ki imajo definirani vsaj dve sponki (kar je razumljivo, saj lahko le tako po prevodniku teče 
električni tok), glede omrežij z nedefiniranimi priključki pa lahko analiziramo zgolj njihov 
kapacitivni vpliv na popolno definirana električna omrežja. Tako se pri ozemljevanju obroča 
in zaščite spreminjajo kapacitivnosti med vozlišči modelnega vezja in maso. Vrednosti teh 
kapacitivnosti glede na modelno vezje na sliki 49 podajamo v tabeli 6. 
Situacija C1 C2 C3 
a) nobene ščitne strukture 5,84 pF 62,4 fF 4,71 pF 
b) ščitni obroč 5,91 pF 45,6 fF 4,73 pF 
c) ščitne lamele in obroč 12,3 pF 12,2 fF 10,0 pF 
Tabela 6: kapacitivnosti v modelnem vezju glede na način ščitenja. 
Vidimo, da dodajanje kapacitivnih zaščitnih struktur relativno gledano ne vpliva toliko na 
lastne kapacitivnosti navitij proti masi (C1 in C3), medtem ko je vpliv na kapacitivnost med 
navitjema mikrotransformatorja (C2) izrazitejši. Tako se kapacitivnost C2 že pri preprostem 
dodajanju ščitnega obroča zmanjša za približno 27 %, če pa ves mikrotransfomator 
prekrijemo s ščitnimi lamelami, pa zmanjšamo kapacitivnost C2 za 80 %. 
Analizirali bomo amplitude napetosti na sekundarnem navitju mikrotransformatorja za vse 
primere ščitnih struktur iz tabele 6, in to za dva od že prej (slika 54) predstavljenih dveh 
načinov priklopa vira na primarnem navitju, ki jih glede na modelno vezje, prikazano na sliki 
49, povzema tabela 7. Vezji za izbrana priklopa sta prikazani na sliki 58.  
 





Ime priključka na  
integriranem vezju (slika 53) 
Priklop 1 Priklop 2 
V1 exc_in + sponka vira, masa - sponka vira 
V2 exc_out - sponka vira + sponka vira, masa 
V3 rec_in masa masa 
V4 rec_out izhod izhod 
Tabela 7: priklop mikrotransformatorja. 
Oglejmo si simulacijske rezultate iz orodja SPICE. Prikazani so na sliki 59. Prvi graf 
prikazuje tok skozi vir za primera a) in c) glede na tabelo 6. Primer b) praktično sovpade z 
grafom poteka za primer a). Vidimo, da ščitenje prek celega mikrotransformatorja pri višjih 
frekvencah delovanja vidno poveča tokovno porabo. Na drugem grafu so prikazani poteki 
amplitudnih karakteristik za vse tipe ščitenja pri priklopu vira tipa 1, na tretjem pa enako, le 
da pri priklopu vira na način 2 (glede na sliko 58). Z rdečo barvo je prikazana karakteristika 
brez ščitnih struktur (primer a), z modro karakteristika s ščitnim obročem (b), z zeleno s 
ščitnim obročem in ščitnimi lamelami, turkizna barva pa označuje hipotetično karakteristiko 
brez vseh kapacitivnih elementov (tj. C1 = C2 = C3 = 0).  
Če se najprej osredotočimo na priklop 1 (drugi graf), vidimo, da naše predpostavke držijo. 
Vsaka dodatna zaščitna struktura zares zmanjša sekundarno napetost. Ščitne lamele do 
frekvence približno 2 MHz zadušijo kapacitivni prenos skoraj v celoti, saj zgolj induktivna 
karakteristika skoraj popolnoma sovpade s karakteristiko, ko so uporabljene ščitne lamele. Če 
pa uporabimo obratni priklop, pa se situacija močno spremeni – najmanjši signal je sedaj 
prisoten pri najmanj ščiteni strukturi. Razlog za to je v protifaznem delovanju. Pri takšni 
vezavi se kapacitivno preneseni signal odšteva od induktivno prenesenega. 
Na ta način smo pokazali, da kapacitivno preneseni signal pri uporabljenem tipu 
mikrotransfomatorja najbolj zmanjšamo z ustreznim priključevanjem mikrotransformatorja, 
torej z izkoriščanjem fizikalnih zakonov in geometrije naprave. Tako uporaba zaščitnih 
struktur dejansko ni potrebna, čeprav viri [17] to zagovarjajo. Način brez dodajanja 
kapacitivnega ščita koristno pripomore tudi k minimizaciji porabe vzbujalnega vira, saj se 














































V(no2) V(ring2) V(shield2) V(l2)
V(no1) V(ring1) V(shield1) V(l1)
I(Vshield) I(Vnormal)
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3.6.1 Opis diferencialnega para mikrotransformatorjev v jeziku Verilog-A z 
modeliranjem vpliva tarče 
Jezik Verilog-A je namenjen simulaciji obnašanja sistemov (»behavioural simulation«) in je 
bil zasnovan kot dopolnitev orodja SPICE, ki jo lahko uporabljamo na različnih nivojih 
abstrakcije [72]. Za razliko od jezika Verilog-HDL, ki je orientiran na opisovanje obnašanja 
elektronskih vezij na nivoju vrat in le delno preklopnih elementov ter okolja SPICE, ki deluje 
na nivoju elektronskih komponent, je jezik Verilog-A namenjen opisovanju analognih 
signalov in operacij nad njimi, pri tem pa ne zapostavlja elektrotehniške narave problemov: 
pozna denimo koncepte, kot sta tok in napetost veje vezja ter integralski odnos med njima, vse 
to pa je možno združevati z matematičnimi relacijami med količinami. Možna je uporaba tudi 
naprednejših matematičnih konceptov, kot je denimo Laplaceova transformacija [72]. 
Osnovni element vsakega modela, napisanega v jeziku Verilog-A, je modul (module), ki ima 
definirane parametre, spremenljivke in opis analognega delovanja. Oglejmo si preprost primer 
modela kondenzatorja v tem jeziku: 
 
Vidimo, da napetost skozi kondenzator definiramo kot odvod napetosti na njem, pomnožen s 
kapacitivnostjo C.  
Verilog-A uporabljamo za vključitev mikrotuljavic v model testnega integriranega vezja na 
tranzistorskem nivoju. Uporabljamo simulator Spectre, ki je del paketa Cadence. Simulator 
deluje podobno kot SPICE, vendar ob drugačni sintaksi vhodnega zapisa vezja in z drugačnim 
ozadjem delovanja. Simulator Spectre omogoča vključitev podsklopa, opisanega v jeziku 
Verilog-A, na enak način, kot bi vključevali vsak običajen analogni podsklop, simulacija pa 
prav tako poteka na enak način. Potrebnih je le nekaj nastavitev okolja. 
Razlog za uporabo jezika Verilog-A je v modeliranju premikanja tarče. Želeli smo pripraviti 
model, ki bi imel pravilne impedančne lastnosti mikrotransformatorja, saj te vplivajo na 
module kondenzator(vhod, izhod); 
 inout vhod, izhod; 
 electrical vhod, izhod; 
 parameter real C = 1e-12; 
 analog begin 




delovanje ojačevalnikov, hkrati pa bi bilo mogoče modulirati tudi njegov signal. Kot 
modulacijsko veličino smo izbrali medsebojno induktivnost M med navitjema, ki jo lahko v 
jeziku Verilog-A zlahka spreminjamo tudi med delovanjem vezja. V okolju, ki ne podpira 
dodatno tega jezika, kot je denimo orodje SPICE brez dodatkov, parametrov elementov vezja 
ne moremo dinamično spreminjati. 
Model mikrotransfomatorja v jeziku Verilog-A oblikujemo na podlagi vezja, predstavljenega 
na sliki 49. Odnose med elementi v vezju opišemo na podlagi diferencialnih enačb za osnovne 
elektrotehniške elemente, kot smo nakazali v primeru za kondenzator. S stavkom electrical 
vpeljemo vozlišča. Z real M vpeljemo realno spremenljivko, ki določa medsebojno 
induktivnost, ki jo računamo v modulu. Opazimo razliko med priredilnim operatorjem 
spremenljivke = in priredilnim operatorjem električne veličine <+. 
 
S spreminjanjem amplitude in faznega zamika nosilnega signala, ki je modeliran z napetostjo, 
priključeno med sponki p_in in p_out, lahko dosežemo asimetrijo signala, kot smo nakazali v 
prejšnjih poglavjih. Na vozlišče k pripeljemo modulacijski signal, ki je npr. sinusna napetost z 
enosmerno komponento enako vrednosti k iz modela, pridobljenega s Q3D (tipično 0,4 – 0,5), 
 
module coil_vlog(p_in, p_out, s_in, s_out, ref, k); 
 inout p_in, p_out, s_in, s_out, ref, k; 
 electrical p_in, p_out, s_in, s_out, ref, k; 
 parameter real R1 = 2657, R3 = 1816, L1 = 1.16u, L3 = 658n, C1 = 3.55p,  
C2 = 3.4f, C3=2.39p;  
 electrical n1, n2, n1_1, n1_2, n1_3, n1_4, n2_1, n2_2, n2_3, n2_4; 
 real M;  
 
 analog begin 
 M = V(k, ref)*sqrt(L1*L3); 
  
 V(p_in, n1_1) <+ R1*I(p_in, n1_1); 
 V(n1_1, n1_2) <+ L1 * ddt(I(n1_1, n1_2)); 
 V(n1_2, n1) <+ -1 * M * ddt(I(n2_1, n2_2)); 
 
 V(n1, n1_3) <+ R1*I(n1, n1_3); 
 V(n1_3, n1_4) <+ L1 * ddt(I(n1_3, n1_4)); 
 V(n1_4, p_out) <+ -1 * M * ddt(I(n2_3, n2_4)); 
 
 V(s_in, n2_1) <+ R3*I(s_in, n2_1); 
 V(n2_1, n2_2) <+ L3 * ddt(I(n2_1, n2_2)); 
 V(n2_2, n2) <+ -1 * M * ddt(I(n1_1, n1_2)); 
 
 V(n2, n2_3) <+ R3*I(n2, n2_3); 
 V(n2_3, n2_4) <+ L3 * ddt(I(n2_3, n2_4)); 
 V(n2_4, s_out) <+ -1 * M * ddt(I(n1_3, n1_4)); 
 
 I(n1, ref) <+ C1*ddt(V(n1, ref)); 
 I(n2, ref) <+ C3*ddt(V(n2, ref)); 





njegova amplituda pa je enaka ustreznemu deležu enosmerne komponente (tipično 1 – 5 %). 
Referenčni potencial (maso) za vse signale predstavlja vozlišče ref. Predstavljeni model smo 
uporabljali pri načrtovanju merilnega kanala v integriranem vezju.  
Zdaj, ko smo predstavili razloge za značilno obliko izhodnega moduliranega signala 
mikrotransformatorjev in ustrezne modele, ki omogočajo simulacijo obnašanja 
mikrotransformatorja pod vplivom tarče skupaj s preostalim delom integriranega vezja, pa je 
čas, da se posvetimo tudi konkretnim realizacijam sistema v obliki integriranega vezja.  
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4 Testna integrirana vezja in njihova karakterizacija 
Poglavje opisuje zasnovo in delovanje prototipnih mikrosistemov in relevantne simulacije, 
izvedene v načrtovalskem okolju za integrirana vezja. Predstavi tudi rezultate meritev, 
opravljenih na prototipnih mikrosistemih. Rezultate meritev primerja z izračuni in rezultati 
simulacij ter komentira njihovo ujemanje.  
4.1 Mikrosistem »coilv4c« z eno mikrotuljavico * 
Zasnovali in izdelali smo mikrosistem z enim mikrotransformatorjem [59], ki smo ga 
uporabili za določanje vpliva tarče, kar služi kot osnova za razumevanje osnovnih principov 
delovanja sistemov z mikrotuljavicami. Obravnavani sistem je zgrajen kot CMOS integrirano 
vezje v 350-nanometrski tehnologiji, ki poleg mikrotransformatorja vključuje tudi integriran 
ojačevalnik inducirane sekundarne napetosti z ojačenjem približno 50. Mikrosistem na testni 
tiskanini prikazuje slika 60, sestavnico mask sistema pa slika 61. 
 
 
Slika 60: integrirano vezje coilv5c na tiskanini. Slika 61: sestavnica mask vezja. 
Obkrožen je ojačevalnik. 
Parametre navitja podaja tabela 4 v stolpcu »v4c«. Mikrosistem je bil uporabljen tudi kot 
primer v poglavju 3.2.5, kjer primerjamo izračunano sekundarno inducirano napetost z 
rezultatom SPICE simulacije. Mikrotransformator ima, kot smo opisovali v poglavju 3.6, med 
                                                 
* Poglavje je razširjen in predelan članek, objavljen na konferenci [73]. 
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primarnim in sekundarnim navitjem razklopni obroč. Vpliv tega obroča smo že podrobneje 
razdelali v omenjenem poglavju, zato se tukaj ne bomo ponavljali. 
Mikrosistem sestavlja tokovni vir, ki skrbi za zagotavljanje mirovnega delovnega toka 
ojačevalnika, in ga sestavljajo trije tranzistorji. Delovni tok diferencialne stopnje je definiran s 
320 kΩ uporom (skozenj teče tok 10 uA) in s tokovnim zrcalom šestkrat povečan, nato pa še 
dvakrat v podvezju ojačevalnika, da dobimo končno vrednost 80 uA. Za preslikave so 
uporabljeni tranzistorji z dolgim kanalom, kar zagotavlja natančnost preslikave [10].  
Uporabljeni ojačevalnik je preprost: imamo Millerjev tip dvostopenjskega ojačevalnika z 
izhodno stopnjo v razredu A. Za zagotavljanje stabilnosti je uporabljen kondenzator c1 z 
uporom r1, ki kompenzira ničlo. Delovni tok končne stopnje je 320 uA. Ojačevalnik je 
načrtovan tako, da je razmerje med faktorjem W/L za tranzistorja m7 in m3 še enkrat večje, 
kot to razmerje za tranzistorja m2 in m1, kar pripomore k minimizaciji enosmerne 
prednapetosti [10]. Ojačevalnik ima produkt ojačanja in pasovne širine (gain-bandwidth 
product; GBW) približno 60. Ker ojačujemo visokofrekvenčne signale v območju nekaj MHz, 
šum ojačevalne stopnje ni kritičen, saj smo s tem zagotovo nad dominantnim področjem 1/f 
šuma. 
Oglejmo si karakteristiko ojačevalnika. Potek zaprtozančnega ojačenja (torej ojačevalnika 
brez povratne vezave) prikazuje slika 64, zaprtozančno ojačenje pa slika 65. Vidimo, da je pri 
uporabljeni povratni vezavi 3 dB frekvenčna meja pri 1,11 MHz.  
 
 
Slika 62: shema sistema coilv4c. 
 





















































Slika 64: odprtozančno ojačenje (rožnato) in fazni 
potek (modro) uporabljenega ojačevalnika. 
 
 
Slika 65: zaprtozančno ojačenje (rožnato) in fazni 
potek (modro) uporabljenega ojačevalnika. 
Čas je, da združimo model ojačevalnika z modelom mikrotransformatorja, ki smo ga dobili po 
postopku, opisanem v poglavju 3.6. Simulacija izhodne napetosti 푢표푢푡 pri vzbujalni napetosti 푢푖푛=2 V* za oba načina priklopa vzbujalne tuljave, kot predstavljeno v tabeli 7, je prikazana 
na sliki 66†.  
Za meritve je bil uporabljen analizator vezij HP 3577A. Simulacija je izvedena pri realnem 
bremenu (1 MΩ, 95 pF – sonda analizatorja vezij z razmerjem 1:1 ima visoko kapacitivnost), 
kar seveda vpliva na frekvenco, pri kateri nastopi vrh prevajalne funkcije. Vidimo, da se 
simulacija, izvedena na osnovi parazitne ekstrakcije elementov tuljave v povezavi s SPICE 
modelom integriranega vezja, relativno dobro ujema z meritvijo; rezultate meritev in 
simulacij povzema še tabela 8. 
                                                 
* To napetost smo izbrali zaradi izenačitve vzbujanja med simulacijo in meritvijo. Razlog za to je 50 Ω izhodna 
impedanca vira v analizatorju vezij. Ker ima vzbujalna tuljava visoko upornost v primerjavi z impedanco vira, je 
na njej tudi večina napetosti. Če bi bila njena impedanca enaka 50 Ω, bi bila na njej zares napetost 1 V, katero 
kaže vir. 
† Ponovimo: pri priklopu 1 je na sponko exc_in priključena + sponka vira in masa, na exc_out pa negativna 










































Slika 66: rezultati simulacije za obe smeri priklopa. 
 
 
Slika 67: rezultati meritev integriranega vezja pri 
prekrivanju z različnimi materiali. 
 











Simulacija (sl. 66) 187,0 -8,3  
Brez tarče 184,9 -9,8 
Aluminij 174,4 -10,6 -10,5 -5,7 -0,8 
Pločevina 190,5 -11,0 5,6 3,0 -1,2 
2 
Simulacija (sl. 66) 73,0 181,0  
Brez tarče 92,3 163,2 
Aluminij 86,9 161,6 -5,4 -5,9 -1,6 
Pločevina 103,8 162,9 11,5 12,5 -0,3 
Tabela 8: primerjava meritev in simulacij (sivo osenčene vrstice) pri frekvenci 1,4298 MHz  (maksimum 
izmerjene karakteristike).  
4.2 Kvadraturni diferencialni mikrosistem »coilv5c« * 
Zasnovo prototipnega mikrosistema »coilv5c« prikazuje slika 68 (a). Mikrosistem je izdelan 
kot integrirano vezje na silicijevi rezini; sestavljajo ga mikrotransformatorji, z dodanimi 
analognimi vezji za obdelavo signala. Zunanje dimenzije mikrotransformatorjev so enake kot 
v primeru »v4b« iz tabele 4: 750×495 µm in 576×321 µm, kar ustreza delovanju s tarčno 
                                                 
* Poglavje je razširjen in predelan članek [74]. 
78 
periodo P, enako 1 mm. Razdalja med središčema dveh sosednjih mikrotransformatorjev meri 
natančno 500 µm, torej polovico periode letve. Obe navitji imata po 45 ovojev. 
 
Slika 68: zasnova prototipnega mikrosistema »coilv5c«. 
Razmerje signal-šum sistema lahko izboljšamo s seštevanjem izhodnih napetosti soležnih 
mikrotransformatorjev glede na njihovo periodično postavitev. Seštevalna shema štirih 
mikrotransformatorjev, kot je uporabljena v tem sistemu, je prikazana na sliki: izhodni signal 
diferencialnega para mikrotransformatorjev tako podvojimo. Ker termični šum sekundarnega 
navitja mikrotransformatorja (dominira namreč uporovna komponenta njegove impedance) 
pri zaporedni vezavi več mikrotransformatorjev narašča s korenom njihovega števila, izhodni 
signal pa linearno, razmerje signal-šum pri uporabi štirih mikrotransformatorjev namesto dveh 
povečamo za faktor √2. 
Končna aplikacija predstavljenega mikrosistema je sistem za inkrementalno merjenje 
linearnega pomika, zato sta potrebna dva kvadraturna kanala z razmikom četrtine periode 
letve, kar znaša 250 µm. Pridobljena kvadraturna signala obdelamo z računalniškim merilnim 
sistemom, ki za pridobitev informacije o linearnem pomiku normira izhodna signala in nad 
njima izvede operacijo arkus tangens.  
4.2.1 Parametri mikrotransformatorja 
Parametri mikrotransformatorja z modelnim vezjem in tridimenzionalnim modelom so 
prikazani na sliki 69 in v tabeli 9. 
 
Element R1 , R2 R3 , R4 L1 , L2 L3 , L4 C1 C2 C3 k1 , k2 
Vrednost 2657 Ω 1816 Ω 1.16 µH 658 nH 3.55 pF 3.4 fF 2.39 pF 0.429 



















Slika 69: tridimenzionalni model in modelno vezje mikrotransformatorja v vezju »coilv5«. 
V poglavju 4.2 smo obravnavali parametre mikrotransformatorja, zlasti njegovo 
kapacitivnost. Kot je razvidno s slike 69, sta na tem prototipu uporabljena ščitni obroč in 
ščitne lamele. Doslej smo si električne parametre mikrotransformatorja ogledovali predvsem s 
stališča enega mikrotransformatorja, zdaj pa se posvetimo njegovi obravnavi v luči celotnega 
mikrosistema; najprej razložimo nekaj parametrov, na podlagi katerih je potekalo snovanje 
mikrotransformatorja.  
Zunanje dimenzije so bile pogojene predvsem s periodo tarče, za katero smo izbrali velikost 
1 mm, in z razpoložljivim prostorom za izdelavo prototipnih vezij na siliciju, saj se pri vsaki 
oddaji v izdelavo (tapeout/run) vedno kombinira več različnih integriranih vezij. Širina linij je 
bila izbrana glede na procesno-tehnološko priporočilo uporabljene mikroelektronske 
tehnologije (1 mA toka na µm širine metalne linije), da bi preprečili pregrevanje. Zaradi 
zmanjšanja upornosti in varnostnega faktorja smo širino dvignili na 1,5 µm. Število ovojev 
(45) je ob postavljenih zunanjih merah mikrotransformatorja pretežno določila okvirna ciljna 
upornost primarnega navitja 5 kΩ (pri maksimalni napajalni napetosti 5 V in nominalnem 
toku 1 mA). Število ovojev poleg upornosti določa tudi induktivnost in medsebojno 
induktivnost navitij.  
Simulirano (LTSpice) prevajalno funkcijo mikrotransformatorja prikazuje slika 70. Vezje je 
vzbujano v vozlišče V1 z napetostnim virom amplitude 1, medtem ko je izhod merjen v 
vozlišču V3. Vozlišči V2 in V4 sta ozemljeni. 
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Slika 70: prevajalna funkcija enega mikrotransformatorja (modelno vezje na sliki 69) .  
Visoke upornosti navitij se odražajo v močno dušenih resonančnih krogih, ki jih ustvarjajo 
induktivnosti in parazitne kapacitivnosti mikrotransformatorjev. Ilustrativno omenimo, da sta 
faktor kvalitete nihajnih krogov in resonančna frekvenca primarnega navitja 0,30 in 111 MHz, 
za sekundarno navitje pa veljata vrednosti 0,42 in 183 MHz, seveda pa obstajajo v sistemu 
zaradi kombinacije več tuljav in kondenzatorjev še druge resonančne frekvence. V splošnem 
so na sliki 70 resonance zaradi nizke kvalitete nihajnih krogov skrajno neizrazite. 
Uporaba tuljav s takšnimi električnimi parametri v resonanci je zaradi omejitev, ki jih 
postavljata nizka kvaliteta in zelo visoka resonančna frekvenca, le težko izvedljiva. V 
literaturi [75] lahko najdemo sistem merjenja pomika na vrtinčne tokove, ki deluje v 
resonanci pri 9,4 MHz in kvaliteti 14. To doseže z veliko širino linij (35 µm), kar prinese 
izboljšan faktor kvalitete. Tako bi bila zanimiva tudi analiza delovanja manjših mikrotuljavic 
s širšimi linijami, realiziranih v CMOS tehnologiji, kjer bi lahko dosegli resonančno 
delovanje in posledično morda tudi zadostne signalne nivoje na njihovem izhodu.  
Vpliv tarče na izhodne signale mikrotransformatorjev in metodo demodulacije smo v 
podrobnostih že analizirali v poglavjih 3.3.1.2 in 3.4 prav pri takih dimenzijah 
mikrotransformatorjev, kot so uporabljeni v tukaj opisovanem mikrosistemu. Razlika je le v 
tem, da je tu struktura podvojena (imamo štiri mikrotransformatorje namesto dveh), da s tem 
še enkrat povečamo signalne nivoje; v poglavju 3.3.1.2 smo analize, da smo ohranili 
obvladljivo velikost simulacijske strukture, izvajali samo na dveh mikrotransformatorjih. To 
moramo pri analizi mikrosistema vsekakor upoštevati tako, da ustrezno pomnožimo signale.  




























4.2.2 Merilni kanal 
 
Slika 71: blokovna shema merilnega kanala. 
 
Slika 72: enostopenjski VF FDA ojačevalnik. 
Blokovna shema merilnega kanala, uporabljenega v mikrosistemu, je prikazana na sliki 71. 
Kot že prej opisano, sta priključena dva zaporedno vezana mikrotransformatorja, medtem ko 
so njihova primarna navitja priključena vzporedno med vzbujalno napetost uexc in maso. Pri 
sinhronski metodi demodulacije sta frekvenci vzbujanja fexc in mešanja fmix enaki. Pri 
načrtovanju smo uporabili popolno diferencialni sistem ojačenja (FDA; fully-differential 
amplifier) zaradi simetrične narave problema (odštevanje dveh malenkostno različnih 
signalov). Pri tem med drugim pridobimo izboljšano rejekcijo sofaznih motenj ter 
poenostavljeno nastavitev enosmerne delovne točke [76] (str. 100-102). Ker ima vsaka 
ojačevalna stopnja svoje specifične zahteve, je bilo potrebno načrtati tri različne operacijske 
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ojačevalnike. Prvi ojačevalnik uporablja teleskopsko topologijo [76] (str. 297-299), kar naj bi 
omogočilo visokofrekvenčno delovanje. Njegov produkt ojačenja in pasovne širine (gain-
bandwidth product; GBW) znaša 72 MHz. Ojačenje je približno 6, predvsem zaradi visoke 
upornosti vira (mikrotransformatorja), ki znižuje razmerje uporov v povratni zanki.  
Na kratko komentirajmo zgradbo FDA ojačevalnikov, prikazanih na slikah 72 in 73. Na levi 
strani obeh FDA ojačevalnikov je vezje za zagotavljanje delovnih točk tranzistorjev (bias 
vezje). Uporabljene so kaskodne tokovne preslikave, ki zagotavljajo zanesljivejše slikanje 
enosmernega delovnega toka v diferencialno stopnjo. Spodnji tranzistorji v obeh stopnjah so 
vezani na izhod vezja sofazne povratne zanke (CMFB – common mode feedback), ki je 
zgrajeno iz posebne diferencialne stopnje. Med pozitivno in negativno izhodno sponko 
ojačevalnika je priključeno detektorsko vezje, sestavljeno iz dveh enakih – uparjenih 
(matched) – uporov z relativno veliko upornostjo (nekaj 100 kΩ). To vezje meri srednjo točko 
med pozitivnim in negativnim izhodom ojačevalnika, ki je priključena na enega od 
tranzistorjev CMFB vezja. Želeno je, da se izhoda ojačevalnika gibata okrog neke enosmerne 
vrednosti, ki je tipično sredinska točka med pozitivno in negativno napajalno napetostjo vezja, 
v tem primeru (pri 5 V napajanju) 2,5 V (potencial vbal). CMFB diferencialna stopnja deluje 
tako, da nastavlja delovno točko (napetost Uds) spodnjih tranzistorjev v glavni diferencialni 
stopnji tako, da se pozitivni in negativni izhod ojačevalnika gibljeta okrog referenčne 
napetosti vbal, priključene na drugi vhod CMFB ojačevalnika. 
 
Slika 73: dvostopenjski FDA ojačevalnik z Millerjevo topologijo. 
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Za frekvenčno kompenzacijo vplivov povratne zanke (zagotovitev vsaj 60° fazne varnosti) so 
uporabljena klasična vezja s kondenzatorji in upori. Drugostopenjski ojačevalnik ima ojačenje 
15. Hkrati služi tudi kot sito za dušenje vzbujalne frekvence (frekvence nosilca) 푓푒푥푐: njegova 
3-dB mejna frekvenca je 325 kHz, dosežena z integratorsko povratno vezavo. Glede na to, da 
ne pričakujemo tako visokih frekvenc gibanja tarče (tipično največ 20 kHz), je treba povedati, 
da je bila visoka mejna frekvenca izbrana zato, da bi bilo mogoče preverjati delovanje 
mikrosistema tudi pri heterodinskem mešanju. 
Zadnji ojačevalnik v verigi (vezje oan20) je zopet klasični Millerjev ojačevalnik, vendar 
tokrat v izvedbi z enojnim izhodom. Gre za enak ojačevalnik, kot je bil uporabljen že v 
mikrosistemu »coilv4c«, opisanem v razdelku 4.1 (njegovo shemo prikazuje slika 63). 
Ojačevalnik ima s povratno zanko (ni prikazana) nastavljeno ojačenje 100, hkrati pa skrbi tudi 
za pretvorbo diferencialnih izhodnih signalov na enojen izhod. Praktično to pomeni, da se 
odštevanje med signaloma pozitivnih in negativnih mikrotransformatorjev izvede šele tukaj. 
Ker gre za izhodni ojačevalnik, je potrebno pri njegovem načrtovanju zagotoviti tudi zadostno 
tokovno zmogljivost izhoda in predvsem stabilnost (fazno varnost) pri kapacitivnih bremenih 
tipično 20 pF, kar ustreza priklopu osciloskopske sonde, zato je izhodni tranzistor tega 
ojačevalnika večji (640/2 µm).  
4.2.2.1 Mešalnik z Gilbertovo celico 
Oglejmo si še mešalnik, realiziran z Gilbertovo celico, ki je sestavljena iz gnezdene vezave 
dveh diferencialnih stopenj. Nelinearno delovanje, ki ga zahteva mešalnik, dosežemo z 
zaporedno vezavo dveh tranzistorjev: transkonduktanca 푔푚 vsakega tranzistorja je odvisna od 
njegovega ponorskega toka 퐼푑 , ki pa je v primeru zaporedne vezave dveh tranzistorjev 
določen tudi s tokom drugega tranzistorja. V nasičenju tranzistorja velja (označimo  
푈푒푓 = 푈푔푠 − 푈푃 , kjer je 푈푃  pragovna napetost MOS tranzistorja, in zanemarimo modulacijo 
dolžine kanala) izraz za ponorski tok 퐼푑): 
퐼푑 = 푘 푊퐿 푈푒푓2 , (30) 
Tehnološki parameter 푘 = 휇퐶표푥2  povezuje gibljivost večinskih nosilcev in kapacitivnost oksida 
med vrati in kanalom tranzistorja. Za transkonduktanco, ki je definirana kot parcialni odvod 
ponorskega toka 푖푑  po napetosti 푢푔푠, velja enačba 
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푔푚 = 휕푖푑휕푢푔푠 =
2퐼푑푈푒푓 . (31) 
Izhodni ponorski tok MOS tranzistorja v nasičenju pa je definiran kot 푖푑 = 푔푚푢푔푠. Torej, pri 
zaporedni vezavi dveh tranzistorjev (ker je tok skozi njiju enak) dobimo: 
푖푑2 = 푔푚2푣푔푠2 = 2퐼푑1푈푒푓1 푣푔푠2 =
2푔푚1푢푔푠1푈푒푓1 푢푔푠2 =
2푔푚1푈푒푓1 푢푔푠1푢푔푠2, (32) 
kar je množenje napetosti 푢푔푠1 in 푢푔푠2. Dokler sta oba zaporedno vezana tranzistorja v 
nasičenju, hkrati pa je poskrbljeno, da se lahko tok skozi njiju spreminja (to je zagotovljeno z 
dvovejno diferencialno vezavo), bo izhodna napetost na uporih odvisna od toka skozi vezje, ki 
bo sorazmeren produktu krmilnih napetosti 푢푔푠1 ⋅ 푢푔푠2 zaporedno vezanih tranzistorjev v 
Gilbertovi diferencialni stopnji: lahko si mislimo, da z napetostjo vrat enega tranzistorja 
nastavljamo delovno točko (to je navadno zgornji tranzistor, kamor priključimo lokalni 
oscilator (LO) z večjo amplitudo signala, kot jo ima vhodni »radiofrekvenčni« (RF) signal. S 
protifaznim krmiljenjem vhodov vbn in vbp lokalnega oscilatorja dosežemo dušenje nosilca 
(carrier suppression), vendar vezje deluje tudi z enim od priključkov lokalnega oscilatorja na 
enosmernem potencialu. Protifazno krmiljenje je namreč nepraktično, saj za izvedbo 
potrebujemo dvokanalni funkcijski generator. 
 
Slika 74: mešalnik – Gilbertova celica v izvedbi z MOS tranzistorji. 
Prikazani merilni kanal ima pomanjkljivosti, zlasti v odsotnosti končne stopnje prvega 
ojačevalnika in v premajhni vhodni impedanci pri uporabljeni vezavi, kar se kaže tudi v 
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majhnem ojačenju, pridobljenemu na tej stopnji. To velja v prihodnjih različicah vezja 
izboljšati. Nizko prvostopenjsko ojačenje negativno vpliva zlasti na šumne lastnosti merilnega 
kanala. Tudi mešalnik z Gilbertovo celico je predvsem zaradi občutljivosti na nastavitev 
delovnih točk številnih tranzistorjev precej nepraktičen za uporabo. Tudi tukaj kaže razmisliti 
o prehodu na uporabo preprostejšega mešalnika, ki bi deloval kar s stikali (transmission 
gates). Izvedbe najdemo v literaturi [48], uporabo take topologije v sistemu z 
mikrotuljavicami pa obravnavamo v 5. poglavju.  
4.2.2.2 Realizacija vezja v siliciju 
Rezultate simulacije integriranega vezja predstavlja slika 75. Uporabili smo vezje z elementi, 
prikazanimi na sliki 69 in v tabeli 9, preneseno v jezik Verilog-A, kot smo že predstavili v 
poglavju 3.6.1. Simulacije smo izvajali z orodjem Cadence Virtuoso (uporabljeni simulator je 
Spectre). Signal je moduliran z gibanjem tarče, to pa je vneseno v model s sinusoidalnim 
spreminjanjem sklopnega koeficienta k med primarno in sekundarno tuljavo. Modulacijska 
funkcija, ki jo prikazuje enačba (33), ima koeficiente nastavljene tako, da se izhodna 
karakteristika mikrotransformatorja ujema z delovanjem bakrene tarče, ko sekundarno navitje 
ni imelo priključenih bremen (vhodov v merilni kanal): 
푘 = 0.43 + (0.43 ⋅ 0.02) sin	(2휋푓푡푡). (33) 
Ko so mikrotransformatorji vključeni v vezje merilnega kanala, se signali na njihovih izhodih 
zmanjšajo zaradi impedance povratne vezave prvostopenjskega ojačevalnika. Opisani 
bremenski efekt prikazujeta zgornja dva grafa na sliki 75; z temno zeleno in modro barvo sta 
prikazana neobremenjena izhodna signala mikrotransformatorjev, diferencialni signal na 
drugem grafu pa z modro barvo. Obremenjene izhode pa prikazujeta signala rdeče in turkizne 
barve na prvem grafu, in zelene barve na drugem grafu. Spodnji graf prikazuje sinhronsko 
demodulirani signal pri različnih fazah mešalnega signala 휑푚푖푥. Moramo upoštevati, da 
mikrotransformator in prvostopenjski ojačevalnik v signal, ki pride do mešalnika, vneseta 
fazni zasuk (90° in 180° pri nizkih frekvencah, gledano relativno do vzbujalnega signala). 
Simulacija pokaže, da je skupni fazni zasuk pri 4 MHz 243°. Ta faza je prišteta fazi signala 
휑푚푖푥, da tako zagotovimo koherentnost. Signali na tretjem grafu slike 75 so prikazane brez 
prištete faze. Amplituda mešalnega signala 푈푚푖푥 in vzbujalnega signala 푈푒푥푐  sta nastavljeni na 
enake vrednosti kot pri kasnejši karakterizaciji (2,5 V in 0,25 V). 
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Na tretjem grafu slike 75 lahko vidimo, da ima izhodni signal maksimalno amplitudo, ko je 
휑푚푖푥 = 0°. S tem postopkom ne modeliramo fazne modulacije, ki jo vnaša tarča, zato 
maksimalno amplitudo dobimo, ko sta signala koherentna. Te simulacije smo uporabljali 
predvsem za dimenzioniranje ojačenja verige ojačevalnikov, za kar ne potrebujemo točnega 
fazno-odvisnega poteka karakteristike. 
Slika 76 (a) prikazuje sestavnico mask mikrosistema. Lahko vidimo, da je velikost elektronike 
bistveno manjša od velikosti mikrotransformatorjev. Izdelano integrirano vezje prikazuje slika 
76 (b). Tanke bondirne žice integriranega vezja so zalite z epoksidno smolo, ki služi za 
zaščito pred pretrganjem, ki bi ga lahko povzročilo gibanje tarčne letve. Tarčna letev nalega 
na površino zalivke, ki ima debelino približno 200-250 µm.  
 
 






Slika 76: (a) sestavnica mask mikrosistema;  

























































Pri izdelavi sestavnice mask je potrebno biti pozoren na zadostno širino povezav, ki vodijo do 
vzbujalnih navitij, da preprečimo, da bi zaradi padca prek povezav zadnji 
mikrotransformatorji prejemali manj toka.  
4.2.3 Karakterizacija mikrosistema 
Slika 77 prikazuje sistem, ki smo ga uporabili za karakterizacijo mikrosistema. Uporabljen je 
računalniško krmiljen triosni manipulator (1), na katerega je pritrjeno glavno tiskano vezje 
(5), ki nosi ploščico s pritrjenim testnim integriranim vezjem (7), ki je prikazano tudi na sliki 
76 (b). Tarče, prikazane na sliki 25, pritrdimo na nosilne vilice (6). Vzbujalne signale generira 
funkcijski generator Agilent 33500B (3), napajalno napetost 5 V pa zagotavlja usmernik (4). 
Za zajem signalov je uporabljena USB kartica za zajem analognih signalov NI USB-6251 (2).  
 
Slika 77: postavitev meritve mikrosistema »coilv5c«.  
Za krmiljenje vseh naprav uporabljamo osebni računalnik (ni prikazan na sliki), ki poganja 
skripta, pisana v okolju MATLAB.  
Višino merilne letve nastavimo tako, da ravno nalega na površino zalivke integriranega vezja. 
Tako je približna razdalja med mikrotransformatorji in merilno letvijo enaka debelini zalivke 
(200-250 µm, kakršno smo tudi simulirali). Učinke neravnega naleganja tarče, ki so v realnem 
sistemu neizogibni, smo prikazali s simulacijo v poglavju 3.5. Vse meritve so bile izvedene z 
RC filtrom na izhodu integriranega vezja z mejno frekvenco 100 Hz (15 kΩ, 100 nF), ki 
filtrira šum in preostalo izmenično komponento signala. Za vzbujanje smo uporabljali signal z 
amplitudo 2,5 V, za mešanje pa signal z amplitudo 250 mV. Delovne točke ojačevalnikov in 
vhodnih signalov mešalnika se gibljejo v okolici sredine napajanja (푉푏푎푙 = 푉푑푑/2 = 2,5 V) in 
jih nastavljamo s trimer potenciometri, prisotnimi na plošči (5). Zaradi v vezju prisotnih 
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nesimetrij in ničelnih napetosti je nekatere delovne točke potrebno za nekaj 10 mV izmakniti 
od 푉푏푎푙, da dosežemo največje dinamično območje na izhodu.  
4.2.3.1 Optimalna delovna frekvenca in faza 
V prvi meritvi smo analizirali optimalno delovno frekvenco in senzorskega sistema 푓푒푥푐 , ki je 
enaka frekvenci mešalnega signala 푓푚푖푥, saj je uporabljena sinhrona detekcija. Analizirali smo 
tudi vpliv faze mešalnega signala 휑푚푖푥 gledano relativno na vzbujalni signal s fazo 0°. 
Pričakujemo, da bo modulacija, ki jo v izhodni signal prinaša tarča (če predpostavimo 
zadostno pasovno širino prvostopenjskega ojačevalnika in mešalnika) pri bakreni tarči s 
frekvenco močno naraščala, pri jekleni tarči pa bi bilo možno, da maksimum dosežemo pri 
kaki nižji frekvenci. Frekvenco vzbujanja smo spreminjali med 1 in 4 MHz v korakih po 500 
kHz, fazo pa od 0° do 90°. Najvišjo frekvenco smo omejili na 4 MHz, ker smo pri višjih 
frekvencah dosegali že tolikšne signalne nivoje, da bi bilo nemogoče doseči, da bi oba 
kvadraturna signala ostala znotraj izhodnega območja ojačevalnika, saj imata različno ničelno 
napetost. Kot merilo kvalitete smo vzeli medvršno napetost prvega kanala integriranega vezja 
푈푝푝1. Ker gre tukaj za enosmerni signal, je z medvršno napetostjo mišljen napetostni razpon 
prek cele periode letve. Korak pozicioniranja je bil 50 µm. Slika 78 prikazuje odvisnost 
izhodne medvršne napetosti od faze in napetosti. Vidimo lahko, da pri bakreni tarči 
karakteristika strmo narašča, pri jekleni tarči pa naraščanje ni tako strmo; karakteristika je bolj 
razgibana. To pripisujemo kombiniranima učinkoma feromagnetika in vrtinčnih tokov.  
 
Slika 78: rezultati meritev za določanje optimalne frekvence vzbujanja in faze mešalnega signala. Barva 
in navpična skala prikazujeta napetost 푼풑풑ퟏ. 
Slika 79 prikazuje ujemanje simulacijskih rezultatov, pridobljenih z MKE, kot je opisano v 
poglavju 3.3.1.2, z meritvami. Fazni zamiki simuliranih signalov so spet popravljeni tako, da 
je upoštevan dejanski fazni zamik signala 휑푚푖푥 (prišteta sta jim fazna zamika 263° pri 1 MHz 
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in 243° pri 4 MHz, kar po Spectre simulacijah ustreza faznima zasukoma 
mikrotransformatorja in prvostopenjskega ojačevalnika pred mešalnikom). 
 
 
Slika 79: odvisnost normirane amplitude izhodne napetosti za vsako od tarč pri 1 in 4 MHz. 
 
Meritve so pokazale, da dobimo največjo amplitudo izhodnega signala pri frekvenci 4 MHz in 
fazi 휑푚푖푥=80° za bakreno in 40° za jekleno tarčo, kar se dokaj dobro ujema s simulacijskimi 
rezultati. Ti dve situaciji smo izbrali za izvedbo bolj preciznih meritev s korakom 
pozicioniranja 20 µm, ki jih predstavlja slika 80. Prikazane so meritve za dve periodi tarče. 
Slika prikazuje surove signale, izmerjene na izhodu čipa (prvi graf), normalizirane signale (tj. 
z odšteto srednjo vrednostjo – ničelno napetostjo – in preskalirane v interval [-1, 1]), skupaj z 
izračunanim arkus tangensom (drugi graf). Tretji graf prikazuje razvit (unwrapped) arkus 
tangens kvadraturnih signalov, ki podaja linearno pozicijo z odstranjenimi preskoki skupaj z 
idealno linearno funkcijo pomika.  Na zadnjem grafu je prikazana napaka linearnosti izhoda. 
Rezultati so prikazani inkrementalno: začetna pozicija tarče je bila vsakokrat poljubna, tam pa 
smo označili ničeln pomik.  
Tipično vodimo analogne kvadraturne signale inkrementalnih enkoderjev (to sta v tem 
primeru izhodni napetosti integriranega vezja 푈푖푛푑1 in 푈푖푛푑2) v interpolatorsko vezje, ki je 
običajno prav tako integrirano vezje ASIC [23], [77]. Interpolator vrne diskretno informacijo 
o poziciji in pri tem uporablja kompleksno analogno-digitalno signalno procesiranje. Pri tem 
je mogoče odpraviti neidealnosti izhodnih signalov s korekcijami amplitude, ničelne napetosti 
in faze. Ker je predstavljeni mikrosistem že realiziran kot vezje ASIC, obstaja možnost za 
skupno integracijo enkoderja in interpolatorja v monolitnem vezju.  
 











































Slika 80: rezultati meritev mikrosistema pri koraku pomika merilne letve 20 µm. 
Izračunani linearni pomik 푋푎푡푎푛 podaja arkus tangens normaliziranih izhodov: 
푋푎푡푎푛(푥) = arctan (
푈푝푝2푛표푟푚푈푝푝1푛표푟푚), (34) 
njegovo napako nelinearnosti 퐸 glede na referenčno linearno pozicijo 푥 pa enačba 
퐸(푥) = 푋푎푡푎푛(푥) −  푥. (35) 
Definiramo občutljivost mikrosistema 푆 kot spremembo izhodne napetosti  
Δ푈푝푝 = max(푈푝푝) − min(푈푝푝)	prek periode merilne letve 푃 : 
































































Pomik merilne letve [mm]
RMS = 6.89 um
































































Pomik merilne letve [mm]
RMS = 11.32 um
MAX = 33.05 um
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Občutljivost je odvisna od številnih spremenljivk: materiala, oblike in vertikalnega odmika 
merilne letve, prav tako pa od vhodnih parametrov integriranega vezja: oblike, amplitude in 
frekvence mešalnega ter vzbujalnega signala, prav tako pa od faznega zamika med vzbujalnim 
in mešalnim signalom 휑푚푖푥, kot smo prej pokazali.  
Tabela 10 primerjalno prikazuje številčne parametre mikrosistema za dve različni tarči. 
Podani sta srednja kvadratna vrednost (RMS) in maksimalna vrednost napake, izračunane po 
enačbi (35). 
Material tarče Baker Jeklo 
S (kanal 1)	  0,99 0,57 
S (kanal 2)	  0,71 0,44 
max퐸 μm 18,79 33,05 
rms퐸 μm 6,89 11,32 
Tabela 10: parametri mikrosistema iz meritev. 
4.2.3.2 Vertikalni odmik tarče 
Enaki optimalni frekvenca in faza sta bili prav tako uporabljeni za meritev odnosa med 
spremembo izhodne napetosti prek periode Δ푈푝푝 in vertikalnim odmikom tarče. Rezultate 
prikazuje slika 81. Karakterizacijo smo izvedli v razponu vertikalnih odmikov med 0 in 
500 µm v korakih po 50 µm, gledano od vrha zalivke integriranega vezja. Da dobimo razdaljo 
od tarče do mikrotransformatorjev, moramo vertikalnemu odmiku na abscisi grafa iz slike 81 
(b) prišteti še 200-250 µm. Na sliki 81 (a) so prikazane karakteristike linearnega pomika pri 
vseh vertikalnih pomikih.  
Vidimo lahko, da ima vertikalni odmik tarče močan vpliv na občutljivost senzorja: če jo 
oddaljimo za približno 200 µm, se občutljivost senzorja zmanjša za približno trikrat. Ker je za 
izračun pozicije uporabljena metoda z arkus tangensom, je pomembno samo razmerje 
amplitud prvega in drugega kanala, to ne predstavlja prevelikega problema. Seveda pa 
večanje vertikalne razdalje med senzorjem in tarčo negativno vpliva na ločljivost senzorja, saj 






Slika 81: rezultati meritev odvisnosti izhodne napetosti od vertikalnega odmika. 
Za mikrotransformator, zgrajen iz koncentričnih mikrotuljavic, nad katerim se giblje tarča, 
pričakujemo, da bo učinek tarče monotono upadal s povečevanjem razdalje med 
mikrotransformatorjem in tarčo, kot to potrjujejo tudi padajoče karakteristike na sliki 81 (b). 
Vidimo pa izjemo: položnejšo karakteristiko pri majhnih vertikalnih odmikih jeklene tarče. 
To lahko razložimo na dva načina: prvi je upogljivost jeklene letve zaradi njene majhne 
debeline (0,35 mm). Če je letev, pritrjena na vilicah, skupaj z njimi spuščena malo prenizko, 
se lahko na sredini upogne navzgor. Ta krivina se izravna, ko se vilice malo vzdignejo in 
napetost popusti. Druga možna razlaga je sugerirana v članku [75], ki obravnava prevodno 
mikrozrcalo nad parom sprejemne in oddajne mikrotuljavice, ki sta postavljeni ena poleg 
druge (ne koncentrično). Izmerili so, da je bil maksimalen učinek zrcala na sklop med 
tuljavicama dosežen pri neki neničelni višini zrcala. Mogoče je, da v tej situaciji prihaja do 
podobnega učinka med primarnim in sekundarnim navitjem sosednjih mikrotransformatorjev, 
kar popači karakteristiko pri majhnih odmikih. 
4.2.4 Razprava 
Predstavili smo simulacijske in merilne rezultate induktivnega integriranega mikrosistema za 
inkrementalno merjenje pomika. Glavni namen simulacij v okolju Spectre je bilo 
dimenzioniranje ojačenja analognega vmesnika na integriranem vezju; sinusoidalnost in 
popačenje, ki ga pridobimo pri različnih tarčah, pa smo preverjali s simulacijami, osnovanimi 
na metodi končnih elementov. Izhodni signali naj bi se gibali okrog sredinske vrednosti 
razpona napajalnih napetosti (푈푏푎푙= 2,5 V), vendar so meritve pokazale prisotnost velikih 
ničelnih napetosti, ki so posledica asimetrij in nezadostnega ujemanja (matching) 
diferencialnih struktur v integriranem vezju, ki se še posebno močno izražajo zaradi visokega 































































ojačenja sistema. Velika je razlika v ničelni napetosti in občutljivosti med kanaloma, kar 
lahko pripisujemo tudi učinku nagibanja letve, kot kaže slika 82, ki bi ga lahko povzročila 
neravna površina zalivke integriranega vezja, na katerega nalega merilna letev, lahko pa tudi 
variacijam procesnih parametrov vzdolž celotnega integriranega vezja, saj se kanala nahajata 
na medsebojno različni lokaciji, kot je razvidno iz slike 76 (b). To bi lahko v prihodnje 
reševali z implementacijo struktur za doravnavanje v vezje ASIC.  
 
Slika 82: nagib merilne letve zaradi montaže integriranega senzorja. 
Ko smo okvirno izenačili vzbujanje med simulacijo v okolju Cadence in meritvami, smo 
dobili primerljive amplitude izhodnih signalov. Meritev, ki bi lahko služila natančnejši 
primerjavi med simulacijo in meritvijo, bi bila zahtevna za pripravo z mehanskega vidika, saj 
bi bilo zaradi velike občutljivosti izhodnih signalov na vertikalno razdaljo med integriranim 
vezjem in merilno letvijo (ta odnos prikazuje slika 81), potrebno zelo natančno nadzorovati 
razdaljo med mikrotuljavicami (te ležijo nekaj mikronov pod površino integriranega vezja), 
ter tudi paralelnost skale in integriranega vezja.  
Simulacije z MKE so predvidele približno enako občutljivost senzorja pri bakreni in jekleni 
tarči pri 4 MHz, kar odstopa od meritev, ki prikazujejo bistveno boljšo občutljivost pri 
bakreni tarči. To pripisujemo nenatančnim materialnim podatkom o jekleni pločevini, ki smo 
jih uporabili v simulaciji. Izmerjeno slabše delovanje jeklene tarče pa se ujema z rezultati 
sorodnih sistemov iz literature [78]. 
Simulacije so prav tako predvidele manjše popačenje jeklene tarče, kar bi se moralo odražati v 
boljši linearnosti, kar se zopet ne sklada z meritvami, ki izkazujejo večjo napako linearnosti 
za jekleno tarčo (11,32 µm RMS proti 6,89 µm RMS za baker). Poleg nižjih signalnih nivojev 
(in posledično slabšega razmerja med signalom in šumom), je razlog za slabšo linearnost 
jeklene tarče lahko tudi v slabši preciznosti njene izdelave zaradi toleranc laserskega rezanja 
(žarek je širok 40 µm), kar bi lahko povzročilo asimetrijo med polno in prazno polperiodo 
merilne letve. Meritve optimalne faze mešalnega signala 휑푚푖푥 se dobro ujemajo s simulacijo, 
le pri jekleni merilni letvi pri frekvenci 4 MHz smo opazili zamik amplitudnega maksimuma 
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za 10-20°, kar spet lahko pripišemo netočnim materialnim lastnostim jekla (magnetni 
permeabilnosti in električni prevodnosti). 
Sistem izkazuje ločljivost najmanj 20 µm tako pri uporabi transformatorske pločevine in 
bakrene tarče, izdelane kot tiskano vezje, kar potrjuje monotonost signala arkus tangensa na 
sliki 80. Meritev je omejena z ločljivostjo pomika manipulatorja; žal nismo imeli na voljo 
sistema, ki bi dopuščal manjše korake. 
4.2.5 Teoretična meja ločljivosti sistema 
Oglejmo si, kakšno ločljivost teoretično lahko dosežemo s takšnim mikrosistemom, če se 
omejimo samo na parametre senzorskega elementa (mikrotransformatorja) in na njegov 
termični šum. Vpliv šuma primarnega navitja na sekundarno bomo zaradi šibkega 
napetostnega sklopa zanemarili. Že v poglavju 3.4.2 smo razložili, kako je hitrost gibanja 
tarče povezana s frekvenco modulacije izhodne napetosti mikrotransformatorja: pri periodi 
tarče 1 mm velja, da gibanje tarče s hitrostjo 1 m/s prinese frekvenco modulacije 푓푡=1 kHz 
(enačba (27)), kar pomeni, da mora po demodulaciji imeti merilni kanal (torej ojačevalna 
veriga za mešalnikom) enako pasovno širino. Pri danem sistemu imamo 푚 =4 nekorelirane 
šumne vire (štiri mikrotransformatorje na kanal, vsakega z upornostjo sekundarja 푅2 ≈ 4 kΩ. 
Po enačbi za termični šum upora dobimo izraz za šumno RMS napetost* 푈푛푅푀푆  †: 
푈푛푅푀푆 = √푚 ⋅ √4푘퐵푇 푅2퐵. (37) 
Pri temperaturi 20°C dobimo na izhodu mikrotransformatorja šumno napetost 0,51 µVRMS pri 
pasovni širini 1 kHz (1,6 µVRMS pri 10 kHz). Ti številki se pri predpostavki občutljivosti 
푆 =1 V/mm (podobno smo dosegli pri meritvah; tabela 10) preslikata v ločljivosti 0,51 µm in 
1,6 µm.  
Če ne potrebujemo dobre časovne dinamike meritve, lahko pasovno širino ustrezno 
zmanjšamo in s tem povečamo šumne zmogljivosti senzorja. Če povečamo občutljivost 
sistema (z izboljšano tarčo ali pa kar z povečanjem vzbujalnega signala, lahko prav tako 
povečamo razmerje signal-šum. 
                                                 
* Izraz za spektralno gostoto belega šuma je 푠푛 = 푚 4푘퐵푇 푅2 [ V2√Hz]. 
† To velja za idealni filter oziroma filter zelo visokega reda; pasovna širina belega šuma B je v primeru uporabe 
npr. filtra prvega reda z mejno frekvenco 푓3푑퐵 od nje večja za faktor 휋/2 : 퐵 = 휋/2 푓3푑퐵, kar tudi poveča šumno 
napetost. 
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Seveda pa pri tej analizi nismo upoštevali lastnosti elektronike merilnega kanala, kar je 
najšibkejši del predstavljenega sistema, saj večino ojačenja signala pridobimo šele po tem, ko 
je signal po mešanju že pretvorjen nazaj v osnovni frekvenčni pas (baseband). Znano je, da 
vezja z MOS tranzistorji, ki so uporabljeni v integriranem vezju, močno trpijo za posledicami 
ti. 1/f šuma, ki ga imenujemo tudi »flicker« ali rožnati šum. Njegov točni vzrok ni razjasnjen, 
lahko pa povemo, da ga najdemo praktično v vseh naravnih procesih, tako fizikalnih kot 
bioloških. V smislu elektronike ga je treba iskati v fluktuacijah nosilcev nabojev, najbolj 
izrazit pa je pri MOS tranzistorjih, zaradi defektov na spoju oksid-polprevodnik, v bližini 
katerega se gibljejo nosilci ponorskega toka. Pri NMOS tranzistorjih je šum izrazitejši kot pri 
PMOS, zato v nizkošumnih vezjih kljub nižji transkonduktanci raje uporabljamo zadnje [79]. 
Za razliko od belega (termičnega) šuma, katerega močnostna spektralna gostota je frekvenčno 
neodvisna, je močnostna gostota 1/f šuma odvisna od frekvence, in sicer tako, da vsaka oktava 
(podvojitev frekvence) vsebuje enako šumno moč. Šumna jakost torej upada z -10 dB na 
dekado. Tako lahko ugotovimo, da za vsako vezje oziroma element vezja obstaja neka 
frekvenca 푓푐, pod katero dominira rožnati šum (in je šumna močnostna gostota frekvenčno 
odvisna), višje od nje pa je šumna močnostna spektralna gostota 푠푁  praktično konstantna in jo 
določa termični šum, kot to prikazuje slika 83. 
 
Slika 83: beli in 1/f šum. 
Slika 84 prikazuje frekvenčni in šumni odziv drugostopenjskega ojačevalnika. Vidimo, da je 
pri nizkih frekvencah njegova šumna močnostna gostota visoka. Tudi mejna frekvenca 푓푐  
med dominantnima območjema 1/f in belega šuma je postavljena zelo visoko. Velik šum, 
prisoten v merilnem kanalu, se ujema z nestabilnostjo meritev, ki so bile brez filtra na izhodu 
zelo zašumljene. Tudi po dodajanju filtra z nizko mejno frekvenco (100 Hz) so rezultati 
meritve izhodne napetosti pri največji odzivnosti senzorja še vedno odstopali v območju 
približno 2%, kar kaže na prisotnost nizkofrekvenčnega šuma. Za doseganje visoke ločljivosti 
96 
je torej treba korenito spremeniti merilni kanal. O možnostih za povečanje ločljivosti sistema 
bomo govorili v naslednjem poglavju.  
 
Slika 84: frekvenčni in šumni odziv drugostopenjskega ojačevalnika fdampmp2. 
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5 Predlagana optimalnejša zasnova sistema 
Na podlagi izvedenih meritev in simulacij lahko napravimo naslednje zaključke, na podlagi 
katerih bomo lahko izdelali sistem za meritev linearnega pomika z mikrotuljavicami, ki bo 
imel tudi industrijsko uporabnost: 
1. prvi ojačevalnik v merilnem kanalu mora imeti čim večje ojačenje, hkrati pa ne sme 
obremeniti mikrotransformatorjev, ki imajo visoko izhodno impedanco. Ojačevalnik 
mora biti malošumen, vendar pa njegov 1/f šum ni zelo pomemben, saj je relevantni 
signal prisoten okrog nosilne frekvence 푓푒푥푐  v rangu nekaj MHz, kjer je prisoten le še 
termični šum;  
2. zaželeno bi bilo, da bi bil mešalnik v demodulatorju preprostejši, oziroma da bi imel 
bolj nezahtevno nastavljanje delovne točke. Predlagamo enostaven mešalnik, 
realiziran z multipleksorji;  
3. potrebno je izboljšati šumne lastnosti višjih stopenj merilnega kanala in izničiti vpliv 
ničelne napetosti; 
4. potrebno je implementirati strukture za doravnavanje izmenične ničelne napetosti (in 
ojačenja), ki nastane zaradi nepopolne simetrije med komplementarnimi 
mikrotransformatorji, za katero je nerealno pričakovati, da bi jo bilo mogoče v celoti 
odpraviti s še tako previdno zasnovo postavitve struktur na siliciju. 
5. v vezje je potrebno dodati oscilator, ki bo vzbujal primarne tuljave 
mikrotransformatorjev ter generiral demodulacijski – mešalni – signal. Glede na 
predstavljene analize bo potrebno zagotoviti dva za 90° (zaradi induktivnega faznega 
zasuka) fazno zamaknjena izhoda z nastavljivim zamikom v območju 180° v stopnjah 
po 10° ali 5°, kar bo omogočilo prilagoditev izbrani tarči v aplikaciji. Zaradi 
fleksibilnosti pa je zaželeno, da je tudi delovna frekvenca oscilatorja in s tem nosilna 
frekvenca mikrotransformatorjev nastavljiva v območju približno 1-10 MHz. 
Podrobneje se posvetimo nekaterim točkam. 
5.1 Prvi ojačevalnik merilnega kanala 
Pri uporabi prvostopenjskega ojačevalnika s povratno vezavo smo imeli težave zaradi 
prešibke tokovne zmogljivosti izhoda in posledično prenizkega ojačenja v prvi stopnji. 
Potrebno bo uporabiti ojačevalnik, ki bo imel zadostno pasovno širino in zadosti nizko 
izhodno upornost.  
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V enem od drugih prototipov (sistem prikazuje slika 85), ki še ni uporabljal integriranega 
mešalnika, smo dosegli boljše rezultate z vidika šuma z manj kompleksnim integriranim 
vezjem, ki je uporabljal transkonduktančni ojačevalnik, delujoč v odprti zanki [10] (open 
loop), prikazan na sliki 86, in zunanji demodulator (realiziran z diskretnimi elementi: na 
izhodu d smo uporabili mešalnik SA612 in operacijske ojačevalnike MCP664). S takšnim 








Slika 85: integrirano vezje brez mešalnika. 
 
 
Slika 86: transkonduktančni ojačevalnik s tokovnim izhodom. 
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Prikazani ojačevalnik ima ojačenje določeno s transkonduktancami tranzistorjev in bremensko 
upornostjo in je relativno majhno – približno 250, tridecibelska mejna frekvenca pa je 
približno 2 MHz. Za delovanje ne potrebuje povratne vezave, kar pomeni, da je izhod 
mikrotransformatorja minimalno obremenjen. 
Predlog odprtozančnega ojačevalnika v popolno diferencialni izvedbi prikazuje slika 87. Na 
desni strani vezja je podsklop za povratno vezavo sofazne napetosti, ki zagotavlja korektno 
delovno točko izhoda ojačevalnika.  
Rezultate izmenične analize ojačevalnika prikazuje slika 88. Tridecibelska frekvenčna meja je 
pri 2,1 MHz, enosmerno napetostno ojačenje pa 42,3 dB (130).  
Omenili smo, da bo za ustrezno delovanje (balansiranje med paroma komplementarnih 
mikrotransformatorjev) potrebno uravnavati tudi ojačenje posamezne linije. Ker je 
ojačevalnik brez povratne vezave in je njegovo ojačenje določeno predvsem s temperaturno 
odvisnimi transkonduktancami tranzistorjev, pa je potrebno zagotoviti tudi temperaturno 
neodvisnost ojačenja. Omenjeno lahko v neki meri dosežemo s spreminjanjem oziroma izbiro 
ustrezne temperaturne odvisnosti delovnega toka diferencialne stopnje. Slika 89 prikazuje 
nastavljanje ojačenja prek enosmernega predtoka diferencialne stopnje. 
 
 




Slika 88: izmenična analiza  
ojačevalnika s slike 87. 
 
Slika 89: nastavljanje ojačenja 
transkonduktančnega ojačevalnika  
brez povratne vezave. 
Spodnji (vijolični) graf prikazuje enosmerni tok osnovnega tokovnega zrcala, ki ga 
preslikujemo v diferencialno stopnjo v razmerju 1:10. Na izhodnem diferencialnem signalu 
diff_out (magenta), ki je pridobljen z odštevanjem komplementarnih signalov voutn in voutp 
(rdeče in modro), vidimo vpliv enosmernega predtoka diferencialne stopnje na ojačenje. 
Nadalje lahko opazimo tudi identičnost signalih diff_in in diff_in2 (oranžno), ki sta 
diferencialni napetosti pred in za notranjima upornostma vzbujalnih virov, ki predstavljata 
upornosti izhodnih navitij mikrotransformatorjev. To potrjuje, da smo z izbrano topologijo 
ojačevalnika zadostili zahtevi, da ojačevalnik ne obremenjuje mikrotransformatorjev tako, da 
bi se njihova izhodna napetost sesedla.  
Ker bomo merilni kanal modelirali v okolju Simulink, si na sliki 90 oglejmo še ustrezni model 
polno diferencialnega ojačevalnika (z neskončnim ojačenjem). Vhodni sponki sta inp (+) in 
inn (-), izhodni pa outn in outp. Ojačenje nastavimo na sponki gain, sofazno napetost pa na 




Slika 90: popolno diferencialni ojačevalnik v okolju Simulink. 
5.2 Doravnavanje toka posameznih tuljav 
Ničelne napetosti izmeničnega izvora nastanejo zaradi amplitudnih in faznih razlik med 
izhodnimi signali posameznih mikrotransformatorjev, denimo zaradi različnih dolžin in s tem 
tudi impedanc dovodnih oz. odvodnih linij, zaradi procesnih odstopanj po silicijevi rezini, pa 
tudi zaradi razlik med posameznimi ojačevalniki. Če komplementarni verigi 
mikrotransformatorjev nista popolnoma identični, se njuni napetosti ne odštejeta več 
popolnoma, kar pomeni, da se prisotna izmenična napetosti po demodulaciji odrazi v 
enosmerni ničelni napetosti. Izravnavo bi lahko dosegli z doravnavanjem (trimming) tokov 
skozi posamezne tuljave, da bi dobili v odsotnosti tarče zares ničeln signal. To doravnavanje 
bi bilo potrebno izvesti za vsako posamezno integrirano vezje in za vsak mikrotransformator v 
njem. Slika 91 predstavlja vezje, s katerim bi lahko realizirali to funkcionalnost. Lahko si ga 
predstavljamo kot izhodno stopnjo, ki napaja mikrotransformator, in ga bi namestili v 
neposredno bližino primarnih sponk mikrotransformatorja. S tem bi tudi zmanjšali obseg 
močnostnih visokofrekvenčnih napajalnih linij, ki bi v nasprotnem primeru prek 
kapacitivnega presluha raznašale motnje prek celotnega integriranega vezja.  
Tokovni vir I1 je ponazorjen zgolj shematsko (v to vejo bi slikali izhodni tok oscilatorja). 
Prek tokovnih preslikav, ki jih preklapljamo z digitalnimi napetostmi c0-c2 na tranzistorjih, se 
nastavljeni izhodni tok skozi primar mikrotransformatorja (obkroženo, modelirano s prej 
predstavljenim modelnim vezjem) poveča do vrednosti bremenskega toka. Območje 
nastavljanja toka reguliramo z razmerji tokovnih preslikav. Seveda lahko nastavljanje 
razširimo z več biti. Rezultati simulacije vezja za doravnavanje (oscilator deluje pri frekvenci 
1 MHz) so predstavljeni na sliki 92. 
Za korektno delovanje je vsekakor pomembna temperaturna in procesna stabilizacija 
osnovnega toka, ki je generiran v oscilatorju, slednji pa so kot vseprisotni elementi zagotovo 
dovolj obširno obdelani v razpoložljivi literaturi, zato gradnje oscilatorja tukaj ne bomo 
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posebej opisovali. Pri tem bo morda najbolj zanimiva izvedba vezja za zamikanje urinega 
signala, ki mora biti v ustreznem faznem razmerju z izhodnima signaloma 
mikrotransformatorjev. To lahko rešimo z uro, ki bi tekla na dosti višji frekvenci od želene, ki 
bi jo nato delili. 
 
Slika 91: vezje za tribitno nastavljanje vzbujalnega toka mikrotransformatorja. 
 
Slika 92: rezultati simulacije delovanja vezja za nastavljanje vzbujalnega toka. 
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5.3 Stikalni mešalnik 
Mešalnik (modulator) lahko realiziramo s protifazno krmiljenimi tranzistorskimi vrati 
(transmission gate), ki predstavljajo stikala in s tem ohranjamo popolno diferencialno 
procesiranje signalov. Vrata realiziramo s komplementarno vezavo p- in n- MOS tranzistorja. 
Izvedbo stikala in mešalnika predstavljata sliki 93 in 94. 
 
Slika 93: realizacija stikala z MOS tranzistorji. 
 
Slika 94: (de)modulator, realiziran s stikali [80]. 
Vezje, s katerim lahko demoduliramo izhodne signale mikrotransformatorjev, prikazuje slika 
95, simulacijske rezultate pa sliki 96 in 97. Uporabljen je ojačevalnik, opisan v prejšnjem 
poglavju. Signali so prikazani tudi povečano na krajšem časovnem izseku (slika 97), da je 
njihova oblika bolje razvidna. Vhodni signal je 10 mV pri frekvenci 20 kHz, s faktorjem 
modulacije 5%, kar pomeni, da je diferencialni signal na vhodu 2 mVpp. Signal je na vhodu 
(inp, inn) po nosilcu še sofazen, protifazni sta samo modulaciji, diferencialni ojačevalnik pa 
poskrbi tudi za zasuk faze nosilca (signala vfn, vfp). Modulator signala razseka – vidimo, da je 
frekvenca signalov outn in outp dvojna, pojavijo pa se tudi napetostne konice, ki so sofazne, 
saj jih v diferencialnem signalu ni: tu opazimo še eno prednost diferencialnega procesiranja. 
Po filtriranju (RC filter 100 kΩ / 10 pF, kar da mejno frekvenco 160 kHz) na izhodu, dobimo 

















Slika 96: rezultati simulacij demodulatorja. 
 
 
Slika 97: rezultati simulacij demodulatorja (približano). 
5.4 Izboljšana zasnova merilnega kanala 
Izboljšani merilni kanal smo pred izvedbo v okolju za načrtovanje integriranih vezij 
modelirali v simulacijskem okolju Matlab/Simulink. Simulirana diferencialna vhodna signala, 
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ki ju generirajo mikrotransformatorji (v časovni domeni jih dobimo s postopkom, opisanim v 
poglavju 3.3.2), vpeljemo v model. Izboljšani merilni kanal je shematsko prikazan na sliki 98. 
 
Slika 98: izboljšani merilni kanal.  
Najprej signal ojačimo s prej opisanim prvostopenjskim ojačevalnikom z ojačenjem G1. Da 
preprečimo nadaljnje moduliranje nizkofrekvenčnih komponent in – predvsem – ojačenje 
morebitne enosmerne prednapetosti, ki bi ob velikem ojačenju prve stopnje v nadaljevanju 
ojačevalne verige lahko povzročila težave, uporabimo za ojačevalnikom G1 visokoprepustni 
filter. Nato sledi sinhronski demodulator, kot smo ga predstavili v prejšnjem poglavju, za njim 
pa nizkoprepustni filter, ki prepusti samo enosmerno komponento demoduliranega signala, 
višje harmonike pa odreže. Sledi ojačevalnik enosmernega signala z ojačenjem G2, ki hkrati 
lahko deluje kot filter – integrator, ki nadalje izseje preostanke nosilne frekvence. Nazadnje 
sledi še ojačevalnik z ojačenjem G3, ki diferencialna signala pretvori v enofaznega. Ojačenje 
je tu namenoma majhno, saj ta ojačevalnik ni več imun na sofazne motnje. Izvedba modela z 
označenimi posameznimi sklopi v okolju Simulink je prikazana na sliki 100. 
Model je pripravljen tudi za uporabo principa sekanja (chopping) za zmanjševanje ničelne 
napetosti in nizkofrekvenčnega šuma, kar bo demonstrirano v nadaljevanju. Kot drugi in tretji 
mešalnik (v sivi barvi) lahko uporabimo enaka tranzistorska stikala, kot smo jih predstavili v 
poglavju 5.3. Opcijo sekanja je mogoče tudi izključiti; stikala tedaj trajno sklenemo (urin 
signal sekalnika 푓푐ℎ표푝 prestavimo v fiksno visoko ali nizko stanje).  
Ob sliki 99 na kratko pojasnimo, kako deluje princip sekanja. Gre za modulacijo signala s 
frekvenco 푓푐ℎ표푝, kar pomeni, da nizkofrekvenčni relevantni signal (sivi trikotnik) ovijemo 
okrog lihih harmonskih komponent (ker uporabljamo za modulacijo pravokotni signal) 
sekalne frekvence 푓푐ℎ표푝. Sledi ojačevalnik (G2), kjer ojačimo moduliran signal, hkrati pa tudi 
ničelno napetost in 1/f šum ojačevalnika. Po demodulaciji (drugem mešanju) se ojačeni signal 
preslika nazaj v osnovni frekvenčni pas (izsejemo ga z nizkoprepustnim filtrom), neželena 
ničelna napetost in 1/f šum pa se preslikata k modulacijski frekvenci. Idealno preostane le 
termični šum ojačevalnika, preslikan v osnovni frekvenčni pas [80]. 
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Slika 99: delovanje sekanja pri zmanjševanju 1/f šuma in ničelne napetosti v ojačevalni verigi (po [80]). 
Pomanjkljivost sekanja je v tem, da je širina osnovnega frekvenčnega pasu in s tem največja 
pasovna širina signala (ki jo narekuje frekvenca gibanja tarče 푓푡) pogojena s frekvenco 
sekanja 푓푐ℎ표푝, ki ne more biti zelo visoka zaradi frekvenčnih lastnosti ojačevalnika (GBW). 
Frekvenci 푓푡 in 푓푐ℎ표푝 ne smeta biti preblizu skupaj, saj je potrebno izhodni signal sekalnika 
zgladiti, da se s tem izločijo nezveznosti zaradi sekanja. Če je frekvenca 푓푐ℎ표푝 prenizka, s tem 
filtriranjem lahko posežemo že v izhodni odziv in s tem znižamo pasovno širino sistema. Če 
potrebujemo le manjše višjestopenjsko ojačenje, vpliv nizkofrekvenčnega šuma in ničelnih 
napetosti ojačevalnika morda ni tako visok, da bi bila uporaba sekanja sploh smiselna – kar pa 
je seveda potrebno pretehtati ob poznavanju specifikacij in parametrov vsake posamezne 
aplikacije enkoderja z mikrotransformatorji. 
Ker bo sistem uporabljal stikalni demodulator, ne bo več možno nastavljanje amplitude 
izhodnega signala sistema prek amplitude vhodnega signala analognega množilnika, zato bo 
potrebno v ojačevalne strukture nujno implementirati strukture za nastavljanje ojačenja, saj 
smo videli, da amplituda izhodnih signalov mikrotransformatorjev močno niha z 
oddaljenostjo tarče in frekvenco. 
Termični šum sekundarne upornosti 푅2 mikrotransformatorjev v Simulinku modeliramo kot 
kot Gaussov izvor naključnega števila prek njegove variance [81], z upoštevanjem frekvence 
vzorčenja 푓푠, ki je nastavljena v simulatorju. Lahko prištejemo še šum ojačevalnika 푢푛표푗2  
(tipično okrog 10 nV/√Hz pri uporabljenih ojačevalnikih pri frekvenci nosilca): 
푢푛2 = 12 푓푠(4푘퐵푇 푅2 + 푢푛표푗2 ). (38) 
Oglejmo si delovanje merilnega kanala v frekvenčnem prostoru s sekanjem in brez. Najprej so 
na sliki 101 predstavljeni vhodni in modelirani šumni signali. Slike 102 do 104 predstavljajo 










fHP 500 kHz, 1. red 
fLP1 200 kHz, 2. red 
fLP2 20 kHz, 4. red 
Tabela 11: vrednosti elementov v 
modelu (sliki 98, 100). 
 











Slika 102: spektri vmesnih signalov v merilnem kanalu in izhodni signal kanala samo s termičnim šumom 
na vhodu. 
 
Vidimo lahko premikanje 20 kHz komponente modulacije po spektru, kar je posledica 
mešanja. Na izhodnem signalu (slika 104) je očitno, kako sekanje izniči vpliv šuma ter 
ničelne napetosti druge ojačevalne stopnje ter rezultat približa situaciji s prisotnostjo zgolj 




Slika 103: spektri vmesnih signalov v merilnem kanalu in izhodni signal kanala s termičnim in 1/f šumom 
ter ničelno napetostjo v drugi stopnji brez uporabe sekanja.  
 
 
Slika 104: spektri vmesnih signalov v merilnem kanalu in izhodni signal kanala s termičnim in 1/f šumom 
ter ničelno napetostjo v drugi stopnji z uporabo 300 kHz sekanja. 
Sliki 105 in 106 predstavljata simulacijo delovanja merilnega kanala, realiziranega kot 
dejansko integrirano vezje. Leva slika predstavlja diferencialno napetost na vhodu diff_in, 
generirano z moduliranim sinusnim virom. Na izhodu (desni graf) je bil prisoten RC filter 
400 kΩ / 20 pF, kar da mejno frekvenco 20 kHz (modri signal cos). Rdeči signal out 
predstavlja nefiltriran izhod. Seveda je dejansko ojačenje mikroelektronske realizacije sistema 
manjše od tistega, ki je nastavljeno s simulacijo v okolju Simulink, saj v slednjem niso 
upoštevane impedance vzdolž ojačevalne verige, ki znižujejo ojačenje in amplitudno-fazne 
frekvenčne odvisnosti ojačevalnikov. Tudi namesto nizkoprepustnega filtra med 
ojačevalnikom G1 in demodulatorjem je bil uporabljen kapacitivni sklop, in vsi filtri so bili 
110 
prvega reda. Kot ojačevalnika G2 in G3 sta uporabljena kar enaki celici kot v prejšnji različici 
mikrosistema, predstavljeni v poglavju 4.2.  
Prikazane simulacije seveda ne predstavljajo končne izvedbe merilnega kanala; gre zgolj za 




Slika 105: rezultati simulacij izboljšanega sistema brez sekanja. 
 
Slika 107 prikazuje primerjavo med nizkofrekvenčnim šumom starega in novega sistema. 
Ojačenje je bilo izenačeno z nastavitvijo mešalne frekvence. Vrhnja frekvenca šuma v 
tranzientni šumni simulaciji je bila omejena na 10 kHz, spodnja pa je omejena na 2 kHz z 
dolžino simulacije. Vidimo, da samo reorganizacija šumnega kanala zmanjša šum v tem 
frekvenčnem pasu za več kot stokrat. Tudi če bi bilo zaradi večje oddaljenosti tarče potrebno 
drugostopenjsko ojačenje za nekajkrat dvigniti, bo izboljšava še vedno znatna. Nadalje je šum 
zmanjšan še s sekanjem, vendar pa je v tem primeru v izhodnem signalu izrazitejši prispevek 
signala pri sekalni frekvenci, ki ga seveda lahko reduciramo s filtriranjem (signali na sliki 107 




Slika 106: rezultati simulacij izboljšanega sistema s sekanjem s 300 kHz. 
 
5.4.1 Potencialna realizacija filtrskih vezij v realnem mikroelektronskem vezju 
Za realizacijo filtrskih vezij v zveznem času (continuous time) se pogosto uporabljajo ti. gm-C 
filtri, kjer gm pomeni transkonduktanco, C pa kondenzator [82]. V simuliranih vezjih smo za 
prikaz koncepta uporabljali preproste integratorske oziroma RC filtre, vendar uporaba takšnih 
vezij v aplikacijah, ki presegajo vpliv prototipa, ni priporočljiva, saj so zelo občutljiva na 
tolerance komponent [83], kar je še zlasti problematično pri uporih, saj imajo ti pri 
integriranih izvedbah večji tolerančni razpon kot kondenzatorji in slabšo temperaturno 
stabilnost [10]. Za namen nadaljnjega dela si oglejmo realizacijo gm-C integratorja, ki je 
prikazana na sliki 108. V s-prostoru je tok izhodnega kondenzatorja podan kot 푖표푢푡 = 푢푖푛푔푚 =푠퐶푢표푢푡, kar da prevajalno funkcijo napetosti  
푢표푢푡푢푖푛 = 1푠 퐶푔푚
 , (39) 
ki predstavlja idealni integrator. Tak blok predstavlja osnovni gradnik gm-C filtrov. V 
diferencialni izvedbi lahko kondenzator C nadomestimo z dvema kondenzatorjema z dvojno 
kapacitivnostjo zaradi boljšega simetriranja med zgornjo in spodnjo ploščo kondenzatorja, ali 




Slika 107: primerjava šuma sistemov brez signala na vhodu. Vrhnja frekvenca šuma  

















Slika 108: realizacija gm-C integratorja v popolni diferencialni izvedbi. 
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Primer bikvadratnega* filtra je prikazan na sliki 109. Z vrednostmi kapacitivnosti 
kondenzatorjev in transkonduktanc določamo lastnosti filtra. Transkonduktančne bloke lahko 
realiziramo kar z MOS ojačevalnimi stopnjami, v katerih spreminjamo dimenzije tranzistorjev 
in delovne tokove, kar nastavlja transkonduktance v skladu z načrtovalskimi zahtevami filtra. 
Napetost vozlišča VL predstavlja nizkoprepustni odziv, VB pa pasovnoprepustnega.  
 
Slika 109: izvedba gm-C filtra s pripadajočima prenosnima funkcijama [82].  
5.4.2 Sistemska simulacija 
Da bi analizirali vpliv neidealnosti merilnega kanala na dejansko meritev položaja, smo 
pripravili tudi model dveh kvadraturnih kanalov skupaj s preprostim modelom interpolatorja. 
Merilni kanal modeliramo z modelom, predstavljen v prejšnjem poglavju, dodati pa moramo 
še vsaj osnovno funkcionalnost interpolacije, za to pa je potrebno tudi normiranje signalov. 
Rezultat meritve pozicije s takim modelom bomo primerjali z linearno funkcijo, kot smo 
počeli že v poglavju 4.2.3. Drugi kvadraturni signal dobimo z zamikom izhodnega signala 
mikrotuljavic za časovni ekvivalent četrtine tarčne periode pri dani frekvenci gibanja merilne 
letve, vanj pa injiciramo šume, ki imajo drugačno začetno vrednost šumnega generatorja (t.i. 
»seme« – seed), da s tem zagotovimo nekoreliranost. 
Model prikazuje slika 110. Na začetku sistema sta sinusni in kosinusni merilni kanal (kakršen 
je prikazan na sliki 100) z blokom za normiranje signala (prikazan je na sliki 111), ki izhodne 
signale skalira na interval (-0,5, 0,5), kar je vhodna zahteva funkcije arkus tangens. Nato sledi 
vezje, ki detektira preskoke funkcije arkus tangens, ki se dogajajo ob polovici periode. 
Vsakič, ko komparator zazna, da je razlika med vrednostma signala v trenutnem času in 
vrednostjo v prejšnjem časovnem koraku, ki je shranjena v spominskem bloku, večja od 1, 
odda pulz, ki vrednost števca poviša za 1. Podaljševanje pulza z monostabilnim blokom ob 
                                                 
* V splošnem je to »dvakrat kvadratna funkcija«, saj ima dve ničli in dva pola: 퐻(푠) = 퐾 (푠+푛1)(푠+푛2)(푠+푝1)(푠+푝2). Število 
ničel in polov glede na želeni tip filtra (nizko-/visoko/pasovno-prepustni, pasovnozaporni) izbiramo s topologijo 
vezja. 
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šumu signala deluje kot neke vrste histereza. Pulzi se seštevajo in dodajajo signalu število π 
glede na število pretečenih polperiod, kar se na koncu še normira. 
 
Slika 110: visokonivojski model kvadraturnega merilnika linearnega pomika z razvijanjem periode faze 
(unwrapping). 
Slika 111: sklop za normiranje izhodnih signalov merilnega kanala. 
 
Rezultati simulacij so prikazani na sliki 112. Simulacije smo izvedli pri bakreni tarči in 4 
MHz pri dveh fazah demodulacijskega signala: 70°, kjer je bil odziv slab in popačenje veliko, 
ter pri fazi 10°, kjer dobimo boljši odziv. Na sliki (a) je prikazana simulacija pri 휙 = 70° in 
izključenem šumu. Kljub odsotnosti šuma je napaka linearnosti velika, saj je signal močno 
popačen. Bistveno se zveča, ko vključimo še šumne vire (slika (b)), kar pa lahko odpravimo z 
vključitvijo sekalnika, kar kaže slika (c). Vidimo, da se napaka sicer zmanjša, vendar je še 
vedno večja kot v primeru (a) zaradi prisotnosti termičnega šuma.  
Na sliki (d) pri primernejšem faznem kotu vidimo delovanje z manjšo napako pri bistveno 
povečanem razmerju signal-šum in manjšem popačenju signala. Vidna je periodičnost napake, 
ki pa jo je mogoče odpravljati z metodami, uveljavljenimi v svetu enkoderjev (npr. s 




(a)  (b)  
(c)  (d)  
Slika 112: rezultati sistemske simulacije za bakreno tarčo (4 MHz) pri različnih demodulacijskih kotih in 
nastavitvah. Primer (a) ne modelira šuma, ostali ga. Pri (c) in (d) je uporabljeno sekanje. Primeri (a) – (c) 




































































































































































































RMS = 4.79 µm, MAX = 9.62 µm
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6 Sklep 
V doktorskem delu smo predstavili področje in motivacijo za raziskovanje induktivnih 
mikrosistemov za merjenje položaja, ter obstoječe rešitve. Nismo našli zanesljivih poročil o 
izdelavi induktivnega enkoderja pozicije na osnovi mikrotuljavic oziroma 
mikrotransformatorjev z uporabo konvencionalne mikroelektronske tehnologije, temveč so 
bile za izdelavo (vzbujalne) tuljavice na vrhu silicijeve rezine uporabljeni dodatni postopki 
(elektrodepozicija). Predstavili smo osnovne premisleke pri zasnovi sistema in se odločili za 
izvedbo senzorskega elementa na osnovi modificiranega mikrotransfomatorja, kjer vsako 
sekundarno navitje napaja lasten mikrotransformator. Analizirali smo zgradbo 
mikrotransformatorja in ugotovili, do kakšne mere je smiselno uporabljati ščitne strukture, ki 
zmanjšujejo kapacitivni presluh med primarnim in sekundarnim navitjem 
mikrotransformatorja.  
Z uporabo metode končnih elementov smo preučili vpliv različnih materialnih lastnosti pri 
izbiri zasnove merilne letve in vzpostavili metodologijo simulacije vpliva tarče na inducirano 
napetost v mikrotransformatorju, ki predstavlja osnovo merjenja pozicije. S signalom, ki je 
rezultat te simulacije, lahko razvijamo zasnovo merilnega kanala, ki smo ga osnovali na 
sinhronski demodulaciji. Na podlagi spoznanj, pridobljenih z analizo rezultatov modeliranja, 
smo zasnovali več prototipov enkoderja, ki smo jih karakterizirali in tako pokazali, da je 
mogoče realizirati monolitno integriran induktivni enkoder linearnega položaja. Izpostavili 
smo njihove pomanjkljivosti in končno prikazali zasnovo izboljšanega sistema z 
reorganiziranim merilnim kanalom in nižjim šumom, ki bi uporabljal preprostejši 
demodulator. 
Ker je šlo za izdelavo prvega induktivnega mikrosenzorja take vrste v LMFE, delo ponuja 
bolj splošen pregled metodologije načrtovanja in izdelave prototipov, s katerimi smo dokazali 
izvedljivost takšnega sistema. Na podlagi izvedenih analiz ugotavljamo, da obstajajo številne 
iztočnice za nadaljnje razvojno delo. Potrebno je izvesti še integracijo oscilatorja in vezij za 
nastavljanje parametrov merilnega kanala (npr. ojačenja), kjer bi bila smiselna tudi raziskava 
metod za adaptivno samodejno nastavitev teh parametrov med delovanjem sistema. Še eno 
raziskovalno zanimivo področje predstavlja optimizacija oblike in postavitve 
mikrotransformatorjev, s čimer bi lahko pripomogli k zmanjšanju nelinearnosti. Uporabiti bi 
bilo mogoče tudi naprednejše demodulacijske metode, ki bi morda lahko še pripomogle k 
zmanjšanju inherentne napake linearnosti. 
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Velik izziv bi predstavljala digitalizacija merilnega kanala; na neki točki (najverjetneje po 
sinhronski detekciji) bi signal digitalizirali, njegovo nadaljnjo obdelavo pa bi izvajali z 
metodami digitalnega signalnega procesiranja, kar bi vodilo k izvedbi monolitnega 
senzorskega sistema skupaj z interpolatorjem. Predvidevamo, da bi bil zaradi cenovne 
učinkovitosti izdelave (eno integrirano vezje, izdelano brez dodatnih procesnih korakov) tak 
sistem industrijsko zelo zanimiv. 
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7 Prispevki k znanosti  
Izvirni prispevki k znanosti, predstavljeni v doktorskem delu, so: 
• Ovrednotenje in dopolnitev obstoječih modelov integriranih mikrotuljavic v 
mikroelektronskih tehnologijah 
Konvencionalni modeli integriranih tuljavic, kakršni so pretežno uporabljani v 
radiofrekvenčnih vezjih, so v senzorski aplikaciji nezadostni. Potrebno jih je 
nadgraditi s funkcionalnostjo, ki obsega vpliv tarče, te pa so lahko različne oblike in 
izdelane iz različnih materialov. Modeliranje mikrotransformatorja s tarčo smo izvajali 
v osnosimetričnem in tridimenzionalnem prostoru z metodo končnih elementov, pri 
čemer smo morali vpeljati določene poenostavitve. Rezultate modeliranja, pridobljene 
z metodo končnih elementov (kazalec inducirane napetosti, odvisen od položaja tarče) 
smo uporabljali za razvoj merilnega kanala in jih tudi spojili z modelom 
mikrotransformatorja, predstavljenega kot električno vezje, ki smo ga pridobili z 
obstoječim komercialnim orodjem. Dobljeni model, napisan v opisnem jeziku 
Verilog-A, lahko neposredno uporabljamo v postopku načrtovanja integriranega 
senzorskega mikrosistema. Pokazali smo tudi, da lahko mikrotransformatorje z visoko 
upornostjo navitij v približku modeliramo z uporom in medsebojno induktivnostjo 
navitij. Opravljena je bila tudi analiza vpliva šuma senzorskega elementa na izmerjeno 
pozicijo. 
• Metodologija načrtovanja integriranih vezij z integriranimi mikrotuljavicami 
Že iz predstavljenih modelov je vidna tudi predlagana metodologija načrtovanja 
senzorskih vezij z mikrotuljavicami: temelji na pridobivanju senzorskih izhodnih 
signalov glede na izbrano tarčo na metodi končnih elementov. Metode procesiranja 
njihovih signalov z namenom optimizacije oblike njihovega signala za pridobitev 
najpreciznejše možne informacije o poziciji tarče nato razvijamo v visokonivojskem 
(matematičnem) modelirnem okolju, kot je npr. okolje Matlab/Simulink, kamor lahko 
po potrebi vključujemo tudi lastnosti posameznih podvezij v integriranem vezju. Sledi 
prenos razvitega merilnega kanala v model dejanskega integriranega vezja na 
tranzistorski ravni, kjer uporabljamo ustaljene načrtovalske postopke.  
Signale, pridobljene s simulacijami mikrotuljavic z metodo končnih elementov, smo 
aplicirali tudi v širši visokonivojski model celotnega mikrosenzorskega sistema za 
merjenje pozicije, ki omogoča analizo vplivov posameznih komponent sistema na 
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meritev. Podobna metodologija načrtovanja bi bila lahko uporabna tudi pri drugačnih 
tipih mikrosenzorskih sistemov (npr. pri magnetnih ali kapacitivnih). 
• Nova spoznanja o primernosti demodulacijskih metod v senzorskih sistemih z 
integriranimi mikrotuljavicami 
Predstavili smo modulacijske lastnosti diferencialnega signala para 
mikrotransformatorjev, nad katerimi premikamo periodično tarčo. Na podlagi tega 
smo kot najenostavnejšo in najuporabnejšo za uporabo v integriranem vezju 
izpostavili sinhronsko demodulacijo. Pokazali smo, tako z meritvijo kot z modelom, 
kako lahko z izbiro faze demodulacijskega signala (ki je odvisna od tipa in parametrov 
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